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Introduction
Les "radio-identifiants" (RFID "Radio Frequency IDentification") sont utilisés
dans différents domaines de notre société :
— gestion des accès à des bâtiments ;
— traçabilité d’animaux et de produits ;
— chaîne de production...
Souvent, ils sont basés sur une technologie de circuits intégrés (IC "Integrated
Circuit") et sous forme de composants actifs ou passifs. Une petite partie des RFID
passifs est développée sur la technologie des SAW (Surface Acoustic Wave) qui se
démarque de la technologie des semi-conducteurs habituellement utilisée, pour ces
trois principales raisons [1] :
— puissance du signal radio fréquence mis en jeu plus faible ;
— environnements de fonctionnement "difficile", basses et hautes températures
[−270 ◦C; 400 ◦C], résiste aux rayonnements ionisants ;
— mesure de grandeurs physiques telle que température ou contraintes méca-
niques.
La technologie SAW n’est donc pas en compétition avec la technologie des semi-
conducteurs mais offre une alternative pour des applications sans fil n’ayant pas de
solution avec les circuits intégrés.
Le premier chapitre présente le fonctionnement général des capteurs SAW et
des systèmes de mesures sans fil. Les capteurs SAW n’utilisent pas de batteries et
sont interrogeables à une distance de l’ordre du mètre. Ils sont fabriqués sur un
substrat piézoélectrique qui permet de transformer un signal électrique en un signal
mécanique et réciproquement. Le signal électrique sert de support à l’information
entre le lecteur radio fréquence et le capteur SAW. Le signal mécanique est utilisé par
le dispositif SAW pour coder une grandeur physique comme la température ou une
information telle qu’un identifiant. La bande passante utilisée par le dispositif SAW
influe sur la quantité d’information stockée et échangée ainsi que sur la résolution
de la mesure. Afin d’améliorer ces deux paramètres, nous choisissons de travailler
sur des dispositifs SAW Ultra Large Bande (ULB ou UWB "Ultra Wide Band"). La
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faisabilité d’un tel système, respectant les normes de communications, est étudiée
en fin du premier chapitre.
Dans le deuxième chapitre, nous étudions à l’aide de simulations et de mesures
deux architectures de transducteurs UWB sur la bande de fréquence 200 MHz à
400 MHz :d’abord une architecture standard dont le nombre d’électrodes est in-
versement proportionnel à la bande passante et ensuite une architecture modulée
linéairement en fréquence (LFM) ayant l’avantage d’avoir une bande passante indé-
pendante du nombre d’électrodes mis en jeu. De plus, cette deuxième architecture
bénéficie du gain de traitement qui permet d’améliorer le rapport signal sur bruit.
Dans le troisième chapitre, nous utilisons les connaissances acquises au cours
du deuxième chapitre afin de dimensionner des dispositifs SAW sur la bande de
fréquences 2 GHz à 2.5 GHz, respectant la norme UWB américaine. L’utilisation
de fréquences plus élevées entraîne des pertes acoustiques, nous proposons donc de
nouvelles variantes pour palier à ce problème.
Enfin dans le quatrième chapitre, nous étudions le système dans son ensemble,
l’interrogation à distance des dispositifs SAW dans le domaine temporel et fréquen-
tiel, le traitement des données, les mesures de température ainsi que les mesures et
l’identification de dispositifs SAW dans réseaux de capteurs. Nous proposons aussi
une architecture résolvant le problème de collision intervenant lors d’une mesure de
simultanée de plusieurs capteurs.
L’objectif de ce travail est d’aborder le système des SAW UWB avec une vision
d’ensemble : l’architecture d’un dispositif SAW est dimensionnée en fonction des
pertes acoustiques mais aussi en fonction du lecteur radio fréquence à disposition.
Cette approche de la problématique met en évidence les interactions des différents
paramètres des deux systèmes et leurs influences sur la réponse finale. Ce travail a
aussi pour but de réaliser des mesures en température en utilisant un système em-
barqué comprenant plusieurs capteurs SAW interrogés simultanément par un lecteur
radio fréquence. Nous souhaitons atteindre une distance d’interrogation de l’ordre
de 1 m et une résolution sur la température inférieure à 1◦ C, en respectant les
normes de communication UWB américaine, ces ordres de grandeurs sont justifiés
dans l’étude de la faisabilité du chapitre 1. Le système doit aussi mesurer la tempé-
rature d’au moins trois capteurs simultanément, et les identifier.
Chapitre 1
Dispositifs à ondes élastiques de
surface
Le premier chapitre rappelle les notions de base pour comprendre le fonction-
nement des capteurs et identifiants à ondes élastiques de surface (SAW "Surface
Acoustic Wave"). Les dispositifs SAW fonctionnent sur les effets couplés de la piézo-
électricité et des ondes élastiques de surfaces (section 1.2 et section 1.3). Le fonction-
nement des dispositifs SAW, et plus particulièrement des transducteurs interdigités,
est approfondi dans la section 1.4. L’une des principales fonctions d’un identifiant
est de stocker et d’échanger de l’information. Cette information est codée grâce à
des réflecteurs (section 1.5). La quantité d’information stockée et échangée ainsi que
la résolution de la mesure pour les dispositifs SAW dépend de la bande passante
du système : plus la bande passante est large, plus la quantité d’information sto-
ckée et échangée est grande (section 1.6). Les dispositifs SAW sont généralement
dimensionnés pour des bandes passantes étroites. Le travail de thèse est d’étudier
différentes architectures de dispositif SAW compatibles avec la norme de communi-
cation Ultra Large Bande (UWB) (section 1.7) pour trouver le meilleur compromis
entre la quantité d’information échangée et la qualité du signal (puissance) ainsi que
la résolution obtenue sur la mesure. Les objectifs de la thèse sont expliqués en détail
dans la conclusion du premier chapitre (section 1.11).
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1.1 Les capteurs et les identifiants
1.1.1 Les capteurs
Un capteur est un dispositif qui convertit une grandeur physique appelée mesu-
rande m en une grandeur utilisable par l’utilisateur, généralement un signal élec-







Mesurande (m) Grandeur 
électrique (S)
Figure 1.1 – Principe du capteur [2]
Théoriquement la mesure s est fonction de la grandeur m : s = F (m). L’élément
principal du capteur est le transducteur, élément sensible à la mesurande. Cepen-
dant, les processus physiques interagissent entre eux et de ce fait, sont interdépen-
dants. Par conséquent, le transducteur est sensible également à d’autres grandeurs
physiques, appelées grandeurs d’influences.
En pratique, la grandeur s est fonction de la grandeur m ainsi que malencontreu-
sement, de grandeurs d’influences g1,g2, ...
Il vient : s = F (m, g1, g2, . . .) [2] : l’effet des grandeurs d’influence peut être mi-
nimisé au niveau de la conception du transducteur en choisissant judicieusement
l’architecture à mettre en œuvre et également au niveau du capteur par diverses
méthodes adaptées telles que filtrage, linéarisation, amplification, . . .
1.1.2 Les identifiants
Un identifiant est un dispositif reconnu sans ambiguïté par un système. Les iden-
tifiants sont utilisés dans de nombreux domaines très variés tels que transport, mé-
dical, vente, gestion de pièces, élevage/agriculture, ... [3] [4]. L’exemple le plus connu
est sans doute celui des codes barres dont le premier brevet date du 7 octobre 1952
[5]. Les auteurs, deux étudiants américains, décrivent une méthode qui consiste à
coder un nombre en binaire avec des lignes concentriques noires sur fond blanc, le
code étant lu avec un appareil optique. Selon les besoins, les identifiants utilisent dif-
férentes technologies : support optique (codes-barres) [6], électromagnétique (RFID)
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[7], acoustique (voix) [8], pour ne citer que quelques cas connus. En ce qui concerne
les capteurs sans fil, il est important de pouvoir identifier le ou les capteurs qui
délivrent l’information, d’où l’intérêt de coupler le rôle capteur et identifiant sur un
même dispositif. Par exemple, nous pouvons construire le système suivant utilisant
plusieurs propriétés physiques. Les ondes électromagnétiques (EM) sont le support
d’une communication sans fil. Les ondes mécaniques sont sensibles à la dilatation et
aux variations des constantes élastiques du matériau. La piézoélectricité est une pro-
priété de certains matériaux permettant de convertir des ondes électromagnétiques
(communication) en onde élastiques (capteur) et inversement. La piézoélectricité est




La piézoélectricité a été découverte en 1880 par Jacques et Pierre Curie lors d’ex-
périences sur le quartz [9] et sur d’autres matériaux. La piézoélectricité est la capacité
de certains corps (le plus souvent des cristaux ou des céramiques spécialement po-
larisées) à se polariser électriquement sous l’effet d’une contrainte mécanique (effet
piézoélectrique direct) [10], et inversement à générer une contrainte mécanique sous
l’effet d’un champ électrostatique (effet piézoélectrique inverse). La piézoélectricité
est due à une distribution non-uniforme des charges au sein d’une maille cristal-
line. En l’absence de déformation, les barycentres des charges positives et négatives
sont confondus. Sous l’effet d’une contrainte mécanique, les mailles cristallines se
déforment. Les barycentres des charges positives et négatives s’écartent, il en résulte
l’apparition d’une polarisation électrique. Prenons l’exemple d’une maille hexagonale
composée d’atomes de silicium portant une charge électrique positive et d’atomes
d’oxygène portant une charge négative équivalente. La figure 1.2 (A) montre qu’au
repos les barycentres des charges positives et négatives s’annulent en se superpo-
sant. La figure 1.2 (B) montre une maille déformée avec l’apparition d’un dipôle
électrique. La piézoélectricité est un phénomène de couplage de l’énergie électrique
et de l’énergie mécanique. L’effet piézoélectrique provient de l’anisotropie des mailles
cristallines : de ce fait les propriétés piézoélectriques d’un matériau sont également
anisotropes. Par conséquent, pour polariser un matériau piézoélectrique, il faut te-
nir compte de l’orientation des contraintes mécaniques et donc de l’orientation du
réseau cristallin.
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Figure 1.2 – Sur la figure (A) la maille hexagonale est à l’état de repos, les barycentres des charges
positives et négatives sont superposés et s’annulent, le champs électrique résultant est nul. Sur la
figure (B) la maille est déformée, les barycentres des charges positives et négatives ne sont pas
superposés (dipôle électrique), créant un champ électrique.
1.2.2 Coefficient de couplage électromécanique k
Le coefficient de couplage k caractérise la propriété d’un matériau piézoélectrique
à transformer l’énergie électrique en énergie mécanique et réciproquement. Ce coef-
ficient permet de définir l’efficacité d’un matériau piézoélectrique. Il existe plusieurs
définitions équivalentes du coefficient de couplage, nous présentons ici les deux prin-
cipales. La première définition du coefficient de couplage est donnée par l’expression
[11] :
k2 ' Energie e´lectrique stocke´e
Energie me´canique fournie
. (1.1)
La deuxième définition du coefficient de couplage s’approxime par l’équation [12] :
k2 ' 2 · Vref − V0
Vref
; (1.2)
— Vref , la vitesse de l’onde sur le substrat surface libre ;
— V0, la vitesse de l’onde sur la surface métallisée.
Ces deux définitions 1.1 et 1.2 sont des approximations acceptées pour les ondes
élastiques de surface. Elles considèrent que le champ électrique est nul à la surface
du matériau, ce qui n’est pas le cas pour les SAW. Notons que ces deux expressions
de k sont exactes pour décrire le coefficient de couplage piézoélectrique pour des
ondes se propageant dans le volume (BAW "Bulk Acoustic Wave").
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1.3 Les ondes élastiques de surface
Les géophysiciens sont les premiers scientifiques à avoir étudié les ondes élastiques
afin de comprendre la propagation des ondes sismiques. Lord Rayleigh démontra en
1885 que les ondes sismiques ne se propagent pas seulement dans le volume d’un
matériau mais aussi qu’une partie de l’énergie de l’onde reste à sa surface et se
propage sous forme d’ondes élastiques de surface [13] [12].
1.3.1 Les ondes élastiques dans un solide
Les ondes élastiques sont des ondes mécaniques progressives : elles transportent
de l’énergie sans transporter de matière, il s’agit d’un ébranlement. Sous de faibles
contraintes, les matériaux solides ont des propriétés élastiques. Une onde élastique
implique un changement relatif de la position des atomes du matériau autour de leur
position de repos (déformation de la maille cristalline) [14]. Prenons un exemple :
lorsque l’on frappe une barre de fer avec un marteau, au point d’impact, celle-ci est
temporairement déformée. Cette déformation engendre une contrainte mécanique
non uniforme qui, à son tour, génère un moment mécanique dans son voisinage ce qui
engendre à son tour une déformation mécanique, et ainsi de suite. Cette perturbation
va se propager du point d’impact à travers le matériau sous forme d’ondes élastiques.
Dans le cas de la barre de fer, les ondes se propagent non seulement dans le volume
de cette barre mais encore à sa surface. Dans le cadre de notre travail, nous ne nous
intéressons qu’aux ondes élastiques de surface, en construisant différents dispositifs
qui en exploitent leurs propriétés.
1.3.2 Les ondes longitudinales et transverses
Les ondes élastiques de surface ne déforment le matériau utilisé que dans une
faible épaisseur limitée à quelques longueurs d’ondes en dessous de la surface d’où
leur nom. L’énergie se propage tout en restant confinée dans un faible volume en
surface. Les ondes de surface engendrent deux types de déformation : longitudinale
et transverse. Le type de déformation dépend de la nature du milieu et de la source
de l’excitation.
Les ondes longitudinales sont des ondes de compression dont le déplacement des
particules est colinéaire à la direction de propagation de l’onde (Fig. 1.3).
Les ondes transverses sont des ondes de cisaillement dont le déplacement des
particules est perpendiculaire à la direction de propagation des ondes, (Fig. 1.4).
Parmi les principales ondes élastiques de surface, on compte les ondes de Rayleigh
que nous abordons dans la section suivante 1.3.3.
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Figure 1.3 – Onde longitudinale [13].
Figure 1.4 – Onde transversale [13].
1.3.3 Les ondes de Rayleigh
Les ondes de Rayleigh qui nous intéresse dans le cadre de cette étude, peuvent se
déplacer aussi bien en milieu isotrope qu’en milieu anisotrope. La déformation du
matériau se fait dans un plan sagittal, défini par la direction de propagation et la
normale à la surface du matériau. L’onde de Rayleigh est constituée d’une compo-




Figure 1.5 – Déformation générée par une onde de Rayleigh [13].
La polarisation de l’onde est elliptique et son champ de déplacement s’annule
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rapidement à l’intérieur du matériau. La distribution de l’énergie élastique et ciné-
tique E décroît exponentiellement avec la profondeur du matériau. La loi est décrite
par deux termes A et B exprimant la déformation de cisaillement et la déformation
longitudinale (Fig. 1.6) :
E ∼ Ae−2·pi·k1 yλ +Be−2·pi·k2 yλ . (1.3)
Où y est la position à l’intérieur du matériau et λ la longueur d’onde considérée
[11]. Toutes les composantes de l’onde se déplacent à une vitesse identique indépen-
damment de la fréquence. De ce fait, l’onde de Rayleigh à la propriété remarquable
d’être non dispersive. La figure 1.6 représente les déformations de cisaillement et
longitudinale de la polarisation elliptique de l’onde.
Figure 1.6 – Polarisation de l’onde est elliptique [15]
1.4 Principes généraux de fonctionnement des dispositifs SAW
En 1965, White et Voltmer [16] ont réalisé le premier dispositif SAW selon l’archi-
tecture suivante : deux transducteurs métalliques interdigités déposés sur un maté-
riau piézoélectrique. Le premier transducteur (la source) génère une onde élastique
par application d’une variation périodique de potentiel électrique et le deuxième
transducteur (le récepteur) la récupère avec un retard dû au temps de propagation
de l’onde sur le substrat piézoélectrique. Cette architecture correspond à une ligne
à retard en transmission (Fig. 1.7).
1.4.1 Fonctionnement du transducteur
Un transducteur est un dispositif qui transforme une grandeur physique en une
autre. Dans notre cas, lorsqu’un champ électrique est appliqué à un substrat pié-
zoélectrique, le-dit substrat est soumis à une contrainte mécanique qui le déforme.
Cette déformation se propage en surface du matériau sous la forme d’une onde. Soit
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Figure 1.7 – Architecture de la ligne à retard conçue par White et Voltmer
le principe général des dispositifs SAW : une structure métallisée composée de deux
peignes interdigités sur un matériaux piézoélectrique permet d’induire un champ
électrique alternatif (Fig. 1.8). La différence de potentiel entre les deux peignes gé-
nère une force de traction et de compression sur le substrat piézoélectrique. Cette
contrainte mécanique oscillante va créer des ondes qui se propagent des deux côtés
du transducteur. Le transducteur est efficace si la période spatiale des électrodes
respecte les conditions de synchronisme avec l’onde élastique. Naturellement, si le
dispositif SAW n’exploite qu’un seul coté du transducteur, seule la moitié de l’énergie
se propage vers le transducteur de sortie.
Figure 1.8 – Transducteur d’un dispositif SAW. Le transducteur est composé de deux peignes
interdigités. Une différence de potentiel électrique entre les deux peignes génère une contrainte
mécanique sur le substrat piézoélectrique.
Le transducteur permet de transformer l’énergie électrique en énergie mécanique
et inversement. Le comportement du transducteur (bande passante, fonction de
transfert) dépend de son architecture. La section 1.4.2 suivante traite du comporte-
ment des transducteurs standards.
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1.4.2 Fonction de transfert du transducteur
La réponse impulsionnelle d’un dipositif SAW permet d’obtenir sa fonction de
transfert et d’en comprendre son comportement. Pour le transducteur standard pré-
senté sur la figure 1.9, la réponse impulsionnelle dans le domaine temporel est à
l’image du transducteur, c’est-à-dire que le nombre de périodes dans le signal est
égal au nombre de paires d’électrodes du transducteur dans le cas où le transducteur
à un nombre impair d’électrodes. Dans l’exemple de la figure 1.9, le transducteur a










Figure 1.9 – La réponse impulsionnelle d’un transducteur standard
La fréquence du signal dépend de l’écart entre les électrodes et de la vitesse des





— f , fréquence du signal [Hz] ;
— c, célérité des ondes de surface dans le matériau [m/s] ;
— λ, longueur d’onde [m].
Dans le domaine temporel, l’enveloppe de la réponse impulsionnelle à la forme
d’une fonction porte (Π(t)). La fonction porte (Π(t)) est définie comme :
Π(t) =
{






























eX − e−X = 2j sin(X) (1.7)














La fonction d’un transducteur standard dans le domaine fréquentiel a donc la
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Figure 1.10 – (a) et (c) les réponses impulsionnelles dans le domaine temporel, (b) et (d) les
mêmes réponses dans le domaine spectral. La largeur du filtre dépend du nombre de périodes dans
le signal et donc du nombre de paires d’électrodes dans le transducteur.
Le tableau de figure 1.10 met en relation les réponses impulsionnelles présentées
dans le domaine temporel (a) et (c) avec leur réponses dans le domaine fréquentiel
(b) et (d) montrant que les réponses dans le domaine temporel sont de la forme
d’un sinus cardinal. Le nombre d’électrodes contenues dans le transducteur a une
influence sur la bande passante. Plus le nombre d’électrodes est important, plus la
bande passante est étroite. On approxime la bande passante des transducteurs SAW




— fc (Hz), fréquence centrale ;
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— ∆f (Hz), bande passante ;
— Nbpaires, Nombre de paires d’électrodes dans le transducteur.
La forme du signal généré par le transducteur influence directement sa bande
passante. Une technique appelée apodisation permet de mieux contrôler la bande
passante du transducteur. Le principe est de modifier la surface active du transduc-
teur en ajustant la longueur des électrodes afin de modifier l’enveloppe du signal.
Figure 1.11 – La surface active du transducteur est modifiée afin de générer un signal ayant la
forme d’un sinus cardinal [13].
La figure 1.11 présente le cas d’un dispositif SAW ayant deux transducteurs (a),
nous considérons uniquement le transducteur de droite ayant une apodisation de
la forme d’un sinus cardinal. Le signal généré par le dispositif SAW (a), dans le
domaine temporel, la forme d’un sinus cardinal (b). La transformée de Fourier d’un




sinc(t)e−jωt dt = rect(f) (1.10)
Dans le domaine fréquentiel, le signal a une forme rectangulaire avec des flancs
raides 1.12.
L’apodisation permet de modifier la forme de la bande passante du système, dans
le cas des filtres SAW cette technique est couramment utilisée. Ce concept qui peut
paraître simple est en fait d’une grande complexité dans sa mise en oeuvre. Une des
complexités est que la distance parcourue par une onde élastique avant diffraction
est dépendante de son ouverture acoustique (surface active des électrodes). Cette
dépendance demande de tenir compte de nombreux phénomènes physiques pertur-
bant le signal. Cette technique sur l’apodisation est connue et est relatée dans le
livre "Surface Acoustic Wave Devices" de Colin K. Campbell [18] .
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Figure 1.12 – Relation entre la forme du signal dans le domaine temporel et la forme du signal
dans le domaine fréquentiel [13].
1.4.3 Fonction de transfert d’une ligne à retard
La ligne à retard présentée sur la figure 1.14 est composée de deux transducteurs,
un en entrée, de fonction de transfert H1(f) et un en sortie de fonction de transfert
H2(f). La fonction de transfert de l’ensemble du système S(f) est le produit des
deux fonctions de transfert dans le domaine fréquentiel. Dans le domaine temporel,
cela correspond au produit de convolution des fonctions de transfert h1(t) avec h2(t)
(Fig. 1.13).
S(f) = H1(f) ·H2(f)⇔ s(t) = h1(t) ∗ h2(t) (1.11)
1.4.4 Réponse impulsionnelle
Une méthode conventionnelle de caractérisation d’une fonction de transfert des
dispositifs SAW consiste à appliquer une impulsion de Dirac en entrée du dispositif
(réponse impulsionnelle). Cette méthode sera détaillée ici. Le produit de convolution
par une impulsion de Dirac correspond à une translation temporelle de la fonction
initiale du transducteur. Soit h(t) la fonction de transfert du transducteur (domaine
temporel), δa(t) la fonction dirac, a expriment le retard :
h(t) ∗ δa(t) = h(t− a). (1.12)
Généralement la réponse impulsionnelle est obtenue en utilisant la transformée
de Fourier inverse de la mesure du dispositif SAW à l’analyseur de réseaux.
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Figure 1.13 – La réponse du système est donnée par le résultat de la multiplication de la fonction
de transfert spectrale du système H1(f) ·H2(f) avec le signal d’entrée U(f).
Figure 1.14 – Ligne à retard composée de deux transducteurs
La réponse impulsionnelle de la ligne à retard présentée sur la figure 1.14 est
étudiée en détail dans cette section au moyen d’un exemple. La figure 1.15 illustre le
fonctionnement de la première partie de la ligne à retard : la transformation du signal
électrique en signal acoustique qui se propage le long d’un canal acoustique depuis
H1 vers H2. Ici, le signal d’interrogation est une impulsion de Dirac δ(t) (réponse
impulsionnelle) représenté dans les domaines spectral et temporel. Dans le domaine
spectral, une impulsion de Dirac a un spectre constant s’étendant continuement
sur toute la bande de fréquences, c’est-à-dire chaque fréquence porte une puissance
identique. La réponse du premier transducteur est le résultat de la multiplication
dans le domaine fréquentiel de la transformée de Fourier de l’impulsion de Dirac avec
la fonction de transfert du transducteur, et par conséquent cette réponse correspond
à la fonction de transfert du premier transducteur. Nous considérons par la suite
que l’impulsion de Dirac est émise au temps t = 0.
h1(t) ∗ δ(τ) = h1(t) (1.13)
Le signal acoustique h1(t) est centré sur la fréquence 100 MHz avec une bande
passante de 5 MHz. Ces valeurs sont choisies arbitrairement mais représentatives des
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Figure 1.15 – Transformation du signal électrique en signal acoustique
illustrations figures 1.15 et 1.16. Le transducteur de sortie est conçu pour une même
fréquence centrale, mais avec une bande passante plus large d’une valeur de 50 MHz,
car il y a moins d’électrodes que le premier transducteur. De ce fait, la fonction de
transfert du deuxième transducteur par rapport au premier peut être approximée
par une impulsion de Dirac ayant un retard τ car la limitation de la bande passante
ne provient pratiquement que du premier transducteur. Le retard τ correspond au
temps de propagation sur le substrat piézoélectrique du signal acoustique entre le
premier et le deuxième transducteur.
h1(t) ∗ h2(t) ≈ h1(t) ∗ δτ (τ) = h1(t− τ). (1.14)
Cet exemple illustre le cas où la fonction de transfert du premier transducteur
définit la fonction de transfert du système, la réponse de sortie correspond au signal
d’entrée "filtré" par le premier transducteur et retardé d’en temps τ .
Lorsque l’on excite un transducteur classique avec une impulsion de Dirac, on
obtient des ondes élastiques dont le motif spatial est déterminé par la géométrie
des électrodes du transducteur. Cette réponse impulsionnelle permet de caractériser
le-dit transducteur, de connaître sa fréquence centrale, sa bande passante ainsi que
son nombre d’électrodes... La réponse impulsionnelle donnée par la transformée de
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Figure 1.16 – Transformation du signal acoustique en signal électrique
Fourier inverse de la mesure à l’analyseur de réseau (appareil de mesure) permet
de caractériser la fonction de transfert d’un dispositif SAW afin de l’utiliser dans
des modèles mathématiques, comme par exemple étudier la réponse du capteur par
rapport à différents types de signaux d’excitation.
1.5 Les réflecteurs
Un réflecteurs est une architecture mécanique qui permet de réfléchir l’onde de
surface qu’elle reçoit. Les exemples précédents ont illustré des dispositifs SAW fonc-
tionnant en transmission, c’est-à-dire conçus avec deux ports (deux transducteurs,
i.e. quadripôle), un en entrée et un en sortie. Il existe aussi des architectures n’uti-
lisant qu’un seul port voir figure 1.17.
L’onde élastique générée par le transducteur se propage le long du matériau piézo-
électrique jusqu’à un réflecteur la réfléchissant partiellement ou totalement. Ensuite
l’onde élastique réfléchie parcourt le chemin inverse jusqu’au transducteur qui l’a
générée. Le transducteur a donc un rôle à la fois de port d’entrée et de sortie (di-
pôle). Le réflecteur est caractérisé par la quantité de puissance qu’il réfléchit et par
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Figure 1.17 – Dispositif SAW fonctionnant en réflexion.
sa bande passante. Un réflecteur peut contenir une ou plusieurs électrodes. Les élec-
trodes d’un réflecteur sont placées dans le canal acoustique du transducteur afin de
faire obstacle à l’onde élastique et de la réfléchir totalement ou partiellement. Les
électrodes d’un réflecteur peuvent être connectées en circuit ouvert (a) ou en court-
circuit (b) 1.18, ces deux types de connexions électriques sont étudiés en détail dans
la section 1.5.3.
Figure 1.18 – (a) Dipositifif SAW avec deux réflecteurs connectés en circuit ouvert, (b) dipositif
SAW avec des réflecteurs connectés en circuit fermé.
1.5.1 Position des électrodes et bande passante
L’architecture des électrodes d’un réflecteur définit la fréquence centrale, la bande
passante et la réflectivité. La fréquence centrale ainsi que la bande passante du
réflecteur sont souvent du même ordre de grandeur que celles du transducteur afin
de maximiser le recouvrement spectral des deux fonctions de transfert. Que ce soit
une connexion en circuit ouvert en ou court-circuit, les électrodes sont espacées d’une
demi longueur d’onde p ( p = λ/2 ).
p =
c
2 · f , (1.15)
— p, l’écart entre deux électrodes [m] ;
— c, la célérité de l’onde de surface dans le matériau [m/s] ;
— f , la fréquence centrale [Hz].
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Le nombre d’électrodes dans un réflecteur donne la bande passante et définit le
coefficient de réflexion : le coefficient de réflexion augmente avec le nombre d’élec-
trodes alors que la bande passante diminue. Le compromis entre ces deux grandeurs
définit le nombre d’électrodes que doit avoir le réflecteur. Ainsi le nombre de réflec-
teurs dépend du compromis à faire entre la largeur de la bande passante et la valeur
du coefficient de réflexion. La bande passante s’exprime par l’équation suivante :
N ≈ 2 · fc
∆f
, (1.16)
— N , le nombre d’électrodes dans le réflecteur ;
— fc (Hz), la fréquence centrale ;
— ∆f (Hz), la bande passante.
Le coefficient de réflexion dépend non seulement du nombre d’électrodes dans le
transducteur, mais aussi de la réflectivité intrinsèque des électrodes lié à l’épaisseur
de métallisation. D’autre part, l’architecture d’une électrode permet d’en annuler ou
au contraire d’en augmenter sa réflectivité.
1.5.2 Architecture d’une électrode appartenant à un réflecteur
Les électrodes composant un réflecteur peuvent avoir des architectures différentes
(géométrie et mode de construction, figure 1.19). Une électrode peut par exemple être
fabriquée à partir d’un dépôt de métal à la surface du matériau piézoélectrique (a) ou
elle peut aussi être fabriquée en creusant des sillons dans le matériau piézoélectrique
(b).
Figure 1.19 – Architectures des électrodes d’un réflecteur [19].
Dans les deux cas, électrode en métal (a) ou sillon (b) il y a une rupture d’impé-
dance en surface entre le substrat piézoélectrique et l’électrode. L’onde élastique se
propageant en surface est partiellement réfléchie par cet obstacle, une partie de la
puissance de l’onde est aussi rayonnée dans le volume [20]. Dans le cadre de la thèse,
seules les électrodes métallisées ont été utilisées pour des raisons de technologie de
fabrication et donc uniquement le cas des électrodes métallisées sera traité. Dans le
cas d’électrode métallisée, le coefficient de réflexion dépend principalement de quatre
facteurs :
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— type de connexion électrique : circuit ouvert (électrodes non connectées) ou
court-circuit (toute les électrodes sont connectées ensemble) ;
— nature du matériau piézoélectrique ;
— rapport de l’épaisseur de métallisation sur la longueur d’onde (Fig. 1.20) :
h/λ ;
— rapport de la largeur de l’électrode sur la longueur d’onde souvent notée : a/p






Figure 1.20 – Le rapport de métalissation h/λ, le rapport de la largeur de l’électrode a/p .
Les quatre paramètres sont présentés dans les sections suivantes. Le paramètre
de l’épaisseur (h/λ) de métallisation ainsi que la nature du matériau piézoélectrique
sont identiques entre les électrodes des réflecteurs et les électrodes du transducteur.
Concernant les électrodes du transducteur, le coefficient de réflexion doit être nul
afin de réduire les perturbations dues aux réflexions parasites, alors que le coef-
ficient de réflexion des électrodes du réflecteur doit être élevé. Deux autres para-
mètres permettent de modifier indépendamment le coefficient de réflexion entre les
électrodes du transducteur et les électrodes des réflecteurs. Le premier paramètre
est la connexion électrique des électrodes, le deuxième paramètre est le rapport de
la surface métallisée sur la surface libre (largeur de l’électrode sur la demi longueur
d’onde, appelé rapport a/p).
1.5.3 Connexion électrique et rapport de métallisation
La connexion électrique et le rapport de métallisation permettent de modifier
la réflectivité des électrodes du réflecteur indépendamment de la réflectivité des
électrodes du transducteur. La réflectivité totale d’une électrode est la somme de la
réflectivité électrique et de la réflectivité mécanique de l’électrode [21].
rs = rsE + rsM , (1.17)
— rs, réflectivité totale ;
— rsE, réflectivité électrique ;
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— rsM , réflectivité mécanique.
La réflectivité électrique (rsE) représentée sur la figure 1.21 montre que le signe
et le coefficient de la réflectivité électrique d’une électrode dépend de sa connexion
électrique et du rapport de métallisation a/p. Le signe positif ou négatif traduit si
l’onde est réfléchie respectivement en phase ou en opposition de phase.
Figure 1.21 – Réflectivité électrique (rsE) d’une électrode en fonction de la connexion électrique
et du rapport de métallisation [21].
La réflectivité mécanique (rsM) représentée sur la figure 1.22, dépend du rapport
a/p. Le signe de la réflectivité mécanique dépend du substrat piézoélectrique et
de l’architecture des électrodes (métallisées ou sillon). La connexion électrique n’a

























rapport de metallisation, a/p
Figure 1.22 – Réflectivité mécanique (rsM ) d’une électrode en fonction du rapport a/p, le signe
dépend du matériau piézoélectrique et de l’architecture en métal ou en sillon des électrodes. La
courbe bleue représente une réflectivité positive et la courbe rouge une réflectivité négative.
22 Chapitre 1. Dispositifs à ondes élastiques de surface
Rappel : la réflectivité totale (rs) dépend du coefficient de réflexion électrique
(rsE) et mécanique (rsM) (1.17). Comme le montre le tableau 1.1, les coefficients de
réflectivités mécanique et électrique ne sont pas équivalents, suivant le type d’élec-
trode (métallisée circuit ouvert, métallisée court-circuit) et le substrat piézoélec-
trique utilisés. Ainsi, dans certain cas, la réflectivité totale rs dépendra davantage
d’une des deux réflectivités (électrique ou mécanique). Il est aussi important de faire
attention à ce que le travail électrique et mécanique se cumulent. La connexion élec-
trique des électrodes permet d’inverser le signe de la réflectivité électrique, par consé-
quent cela modifie aussi la valeur du coefficient (à l’exception du rapport a/p = 0.5
où seul le signe change).
circuit ouvert court-circuit
Substrat C1 C2 C1 C2
LiNbO3 Y Z +1.7% −0.24 −1.7% −0.24
LiNbO3 Y X − 128◦ +2% +0.8 −2% +0.8
LiTaO3 X − 112◦Y +0.23% −0.45 −0.23% −0.45
Quartz ST −X +0.04% −0.5 −0.04% −0.5
Table 1.1 – Pour des électrodes métallisées : coefficient de réflectivité total en fonction de la
réflectivité électrique et la réflectivité mécanique tel que rs = rsE + rsM = j · C1 + j · C2 · (h/λ) ,
pour un rapport a/p = 1/2 [21].
Concernant les réflecteurs en sillons représentées sur le tableau 1.2, la réflexion




LiNbO3 Y Z 0 +0.65
Quartz ST −X 0 +0.6
Table 1.2 – Pour des électrodes en sillon : coefficient de réflectivité total en fonction de la réflec-
tivité électrique et la réflectivité mécanique tel que rs = rsE + rsM = j · C1 + j · C2 · (h/λ) , pour
un rapport a/p = 1/2 [21].
Pour estimer le coefficient de réflexion d’une électrode, il faut tenir compte de
quatre paramètres, le substrat piézoélectrique, le type d’architecture (métallisé ou
en sillons), le rapport de métallisation a/p et le rapport d’épaisseur de métallisa-
tion h/λ. Comme ces quatre paramètres sont dépendants l’un de l’autre, il y a une
architecture d’électrodes réflectives spécifiques adaptée pour les différents types de
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substrat. Par exemple une architecture optimisée pour du LiNbO3 YX-128◦ ne sera
pas optimisée pour du Quartz ST −X.
1.6 Coder une information
La combinaison de plusieurs réflecteurs dans un canal acoustique d’un trans-
ducteur permet d’obtenir plusieurs échos. Ces échos permettent de coder une in-
formations comme un identifiant. Les sous-sections 1.6.1, 1.6.2 et 1.6.3 présentent
différentes méthodes pour coder une information avec des réflecteurs. Ensuite nous
verrons que le signal réfléchi par les réflecteurs est sensible à la température. La
section 1.6.4 aborde le dispositif SAW comme capteur de température.
1.6.1 Codage temporel
Le codage temporel est une méthode simple et robuste, utilisée par les identifiants
SAW commerciaux [22], [23], [1]. Le principe repose sur le retard temporel entre les
différents échos générés par les réflecteurs. La figure 1.23 montre un exemple de
codage par position temporelle comprenant quatre réflecteurs dont deux servent à
coder l’information, et deux (bit start, bit stop) servent à calibrer la surface ac-
cueillant les réflecteurs. La suite de l’explication se base sur cet exemple sachant que
le nombre de réflecteurs codant les données peut être augmenté ou diminué.
Figure 1.23 – Principe du codage temporel.
La surface servant à coder l’information est divisée en créneaux (ou "slot") de
tailles équivalentes. Cette surface est délimitée par deux réflecteurs (bit start, bit
stop). Cette délimitation de la surface est très importante car elle permet de travailler
sur des écarts de temps relatifs afin de s’affranchir des variations linéaires de la
vitesse des ondes sur le substrat. La surface totale est divisée en 28 créneaux. Après
le "bit start", 4 créneaux forment une zone de garde où aucun réflecteur ne peut être
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placé. Les zones de garde encadrent les zones de données pour éviter de coder de
l’information sur les réflexions parasites qui peuvent apparaître après un réflecteur.
Les zones accueillent toujours un seul réflecteur qui prend place dans un des 8
créneaux de données dont elle est composée. Cette première zone accueille un seul
réflecteur qui code un nombre entre 0 à 7. Pour résumer une zone de donnée code
un octet. Il vient ensuite à nouveau une zone de garde puis une deuxième zone de
données qui accueille le deuxième réflecteur. Une dernière zone de garde sépare le

















Figure 1.24 – Mesure sans fil d’un identifiant SAW utilisant le codage temporel
Dans cet exemple, il y a deux plages de données contenant 8 créneaux. Chaque
plage peut accueillir un seul réflecteur. Le nombre de codes différents dans cette
exemple est de 64 (82 = 64). Pour augmenter le nombre de données à 512 (83 = 512),
il faut ajouter une zone de donnée de 8 créneaux, plus une zone de garde de 4
créneaux. Le nombre de données pouvant être codé dépend de plusieurs facteurs :
— atténuation des ondes sur le substrat piézoélectrique ;
— distance que peuvent parcourir les ondes sur le substrat avant diffraction ;
— temps de propagation d’une onde sur la surface d’un créneau "slot".
La résolution temporelle d’un créneau "slot" (∆tslot) est définie par la bande





— ∆tslot, temps de propagation d’une onde sur la surface d’un créneau "slot" en
s ;
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— B, bande passante en Hz.
Par exemple pour un dispositif SAW fonctionnant entre 2.4 GHz − 2.48 GHz
(bande ISM), le transducteur a une bande passante de 80 MHz, la durée minimale
de parcours d’une onde pour un créneau est de 1/80 = 12.5 ns.
1.6.2 Codage en phase
Le codage en phase demande de connaître la fréquence centrale du transducteur
ainsi que la vitesse des ondes sur la surface libre avec une bonne précision afin de
pouvoir positionner les réflecteurs avec une bonne précision spatiale. Un réflecteur
qui code l’information peut avoir 4 différentes positions spatiales soit 2 bits codés
par le réflecteur (fig.1.25). Ces positions sont décalées de 90° (λ/8 car l’onde fait un
aller et retour donc cela correspond à un déphasage de λ/4 concernant l’onde) par
rapport à la fréquence centrale du transducteur [23], [1].
Figure 1.25 – Schéma de deux dipositifs SAW codés en phase
Deux réflecteurs au début du code permettent de calibrer le dispositif SAW. Ces
deux électrodes sont suffisamment proches afin qu’une déformation du matériau ne
puisse pas induire un déphasage égal ou plus grand que [−pi , pi]. Pour extraire
l’information de la phase, le signal de réponse du dispositif SAW est divisé par le
facteur ejw0t où w0 est la fréquence centrale du transducteur. Les échos des réflecteurs
sont représentés par un segment de droite constant par rapport à la phase (Fig. 1.26)
[23].
1.6.3 Codage phase et codage temporel
Afin d’augmenter le nombre de codes sur un dispositif SAW, le codage en phase
peut être combiné avec le codage temporel [23], [1]. C’est-à-dire que les électrodes
à l’intérieur d’un créneau temporel (slot) peuvent prendre 4 positions spatiales dif-
férentes qui correspondent à un déphasage de 0°, 90°, 180°, 270° (Fig. 1.27). De la
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Figure 1.26 – La position en phase des réflecteurs est marquée par des segment de droite identifiés
par des carrés [23]
même manière que pour le codage en position, deux réflecteurs sont utilisés pour
calibrer les créneaux temporels, et identiquement au codage en phase, deux autres
électrodes sont utilisées pour la calibration de la phase.
Figure 1.27 – Sur la figure de gauche : les réflecteurs à l’intérieur d’un créneau ont 4 positions
spatiales différentes qui correspondent à un déphasage de 0°, 90°, 180°, 270°. Sur la figure de droite :
les réflecteurs "start" et "stop" servent à la calibration pour le codage temporel, et deux autres
réflecteurs rapprochés sont utilisés pour calibrer le codage en phase [23]
Le codage en phase, complété du codage temporel, permet d’augmenter signi-
ficativement le nombre de codes sur une puce. Chaque réflecteur de donnée a 32
positions possibles différentes (8 positions temporelles qui ont chacune 4 positions
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en phase différentes). Le nombre de codes différents est de 32n avec n le nombre de
réflecteurs codant les données.
1.6.4 Codage de température
La température modifie les propriétés élastiques du substrat piézoélectrique ainsi
que la distance entre les réflecteurs [24] [25]. Le retard entre deux échos générés
par deux réflecteurs est donc sensible à la température. Dans le cas où le substrat
piézoélectrique est soumis à une variation uniforme de la température, la loi qui
régit le retard des ondes en fonction des variations de température est généralement
approximée par une fonction polynomiale [26] :
∆t
t0
= CTF1(T − T0) + CTF2(T − T0)2 (1.19)
CTF1 et CTF2 sont respectivement les coefficients de température du matériau
piézoélectrique du premier et deuxième ordres pour une température de référence à
T0 = 25
◦. T est la température de la mesure. t0 est le temps entre le premier et le
deuxième écho pour la température de référence T0, t est le temps entre le premier
et le deuxième écho pour la température T et ∆t = t − t0 correspond à l’intervalle
de temps entre t et t0. Les coefficients de température CTF1 et CTF2 sont propres
à chaque type de substrat et pour un même substrat ces coefficients varient selon
l’orientation cristalline choisie.
Afin d’avoir un ordre de grandeur, nous détaillons une application numérique uti-
lisant des valeurs typiques en ne développant la sensibilité de la célérité des ondes à la
température qu’au premier ordre. Soit une ligne à retard avec deux réflecteurs, le re-
tard entre les échos générés par les deux réflecteurs est de 1000 ns à une température
de 25 ◦C. Une deuxième mesure donne un retard entre les deux échos de 1002 ns. Le
substrat piézoélectrique utilisé est du niobate de lithium 128◦ (LiNbO3 Y X 128◦)
dont le coefficient du premier ordre (CTF1) du matériau est 75 ppm/◦C et dont le















75e− 6 + 25 ≈ 52
◦C. (1.21)
Une variation de 2ns sur un temps de 1000 ns correspond à environ 27 ◦C de
variation. Le substrat piézoélectrique, la distance entre les échos, l’atténuation des
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ondes sur le matériau (rapport signal sur bruit des échos), le coefficient de couplage
du matériau et le coefficient de température sont des paramètres qui influencent la
résolution de la mesure. Un des objectifs de cette thèse est de réaliser un capteur de
température à l’aide d’une ligne à retard SAW : tous ces paramètres sont à prendre
en compte afin d’obtenir la meilleur résolution de température possible. Pour cela on
s’efforcera d’optimiser la précision sur la mesure du retard des échos en augmentant
la bande passante.
1.7 Les transducteurs Ultra Large Bande (UWB)
La section 1.4 explique le principe du transducteur, c’est-à-dire de transformer
une puissance électrique en une puissance mécanique et inversement. L’exemple de
la ligne à retard de White et Voltmer utilisant un transducteur à pas constant entre
les électrodes, introduit la notion de bande passante. La bande passante ainsi que
le rendement énergétique d’un transducteur sont les points clés d’un dispositif SAW
car ces deux paramètres définissent la quantité théorique maximum d’information
pouvant être échangée [27]. Plus la bande passante est large plus on pourra coder
et échanger d’information. Ainsi la quantité maximum théorique de bits échangés C
dépend de la bande passant B, de la durée de propagation des ondes sur la surface
disponible pouvant accueillir les réflecteurs T , de la puissance du signal S et de la
puissance du bruit N [27] :







— C, quantité maximum théorique de bits échangés
— B, bande passante (Hz)
— T , pour les SAW limité à quelque µs (s) (la durée de propagation des ondes
sur surface pouvant accueillir les réflecteurs)
— S, puissance du signal (Watt)
— N , puissance du bruit (Watt)
1.7.1 Influence de la bande passante
La bande passante du transducteur (section 1.4.2) ainsi que la bande passante des
réflecteurs (section 1.5.1) définissent la durée des échos. Plus la bande passante du
transducteur est large plus les échos dans le domaine temporel sont étroits. La figure
1.28 présente deux dispositifs SAW avec le codage temporel présenté dans la section
1.6.1. Le dispositif du haut a une bande passante de 80 MHz, les créneaux "slot"
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sont adaptés à cette bande passante et couvrent donc une durée de 1/B = 12.5 ns.
Le dispositif du bas a une bande passante de 500 MHz (transducteur et réflecteur),
la taille des créneaux qui est la même que pour le dispositif du haut avec une bande
passante de 80 MHz, pourrait être réduite afin d’accueillir plus de réflecteurs.
Figure 1.28 – Schéma de dispositif SAW réel : le dispositif SAW sur la figure du haut a une bande
passante de 80 MHz, le dispositif SAW sur la figure du bas a une bande passante de 500 MHz.
La figure 1.29 présente la réponse d’une mesure sans fil du dispositif SAW ayant
une bande passante de 80 MHz. La taille minimale des créneaux a pour limite
l’inverse de la bande passante 1/B soit ici 12.5 ns. Si la taille des créneaux est
réduite, il y a des risques de ne plus décoder correctement les informations de la
puce. La figure 1.30 présente une mesure sans fil du dispositif SAW ayant une bande
passante de 500 MHz. Les échos sont beaucoup plus fins et la taille des créneaux
pourrait être grandement diminuée afin de pouvoir coder plus d’information.
Une des méthodes qui permet d’augmenter le nombre de codes sur un identifiant
SAW est d’augmenter la bande passante du système (transducteur et réflecteur). La
section 1.4.2 rappelle qu’une augmentation de la bande passante d’un transducteur
à pas constant induit une diminution du nombre de paires d’électrodes dans le trans-
ducteur. Cette diminution du nombre de paires d’électrodes a une influence sur les
pertes d’insertion du dispositif SAW, on appelle perte d’insertion la différence entre
la puissance du signal que l’on récupère par rapport à la puissance du signal que l’on
a fournie. Dans l’exemple présenté ci-dessus le dispositif avec une bande passante
de 80 MHz fonctionne entre 2.4 GHz − 2.483 GHz, le transducteur a 30 paires
d’électrodes et les pertes d’insertion sont d’environ −20 dB (Fig. 1.31). Le dispositif
avec une bande passante de 500 MHz fonctionne entre 2 GHz − 2.5 GHz, le
transducteur a 5 paires d’électrodes et les pertes d’insertion sont d’environ −30 dB

















Figure 1.29 – Réponse du dispositif SAW




















Figure 1.30 – Réponse du dispositif SAW


















Figure 1.31 – Pertes d’insertions pour le
dispositif fonctionnant sur la plage de fré-

















Figure 1.32 – Pertes d’insertions pour le
dispositif fonctionnant sur la plage de fré-
quence 2 GHz − 2.5 GHz.
Une augmentation de la bande passante permet d’obtenir des échos plus étroits,par
conséquent d’avoir une meilleure résolution temporelle et donc de pouvoir coder plus
d’information sur le dispositif SAW. Dans l’exemple ci-dessus, l’augmentation de la
bande passante a en contrepartie augmenté les pertes d’insertion dégradant ainsi le
rapport signal sur bruit. L’architecture des transducteurs avec un pas constant entre
les électrodes est mal adaptée aux bandes passantes très larges.
1.7.2 Les transducteurs à pas variable
Les exemples des dispositifs SAW dans les sections précédentes ont présenté un
transducteur standard, c’est-à-dire avec un écart constant entre les électrodes. La
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particularité de cette architecture est que le nombre d’électrodes est directement lié
à la bande passante du transducteur. Ainsi une architecture de transducteur avec un
pas variable entre les électrodes est mieux adaptée à l’utilisation de larges bandes
passantes car bande passante n’est plus directement liée au nombre d’électrodes du
transducteur. La figure 1.33 montre la différence du nombre de paires d’électrodes
entre un transducteur à pas constant (a) et un transducteur à pas variable (b) pour
une même bande passante évoluant de 2 GHz − 2.5 GHz.
Figure 1.33 – (a) transducteur à pas constant entre les électrodes, (b) transducteur à pas variable
entre les électrodes
La section 1.4.2 rappelle que l’écart entre deux électrodes λ et la vitesse des ondes
sur le substrat c définissent la fréquence de fonctionnement du transducteur f .
f0 f0 f0 f0 f0 f0 f1 f2 [ …..........................]
λ0λ0 [ …..........................] λ0 λ1 [ …..................................]
(a) (b)
Figure 1.34 – (a) Le transducteur a un pas constant entre les électrodes, toutes les paires d’élec-
trodes sont sensibles à la même fréquence. (b) Le transducteur a un pas variable entre les électrodes,
chaque paire d’électrodes est sensible à une fréquence différente
Un pas variable entre les électrodes permet de dimensionner chaque paire d’élec-
trodes en fonction d’une fréquence qui lui est propre (Fig. 1.34). La figure 1.35
présente une architecture où chaque paire d’électrodes est sensible à une fréquence
différente. Les électrodes sont connectées en parallèle, leur bande passante s’ajoute.
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Le transducteur couvre ainsi une large bande passante (3) qui est le résultat de la
contribution de toute les bandes passantes propres aux paires électrodes. Cette mé-
thode permet théoriquement de résoudre le problème du rendement de la conversion
énergétique des transducteurs standards pour de très larges bandes passantes (4).
Figure 1.35 – (1) Transducteur à pas variable entre les électrodes, les paires d’électrodes sont
dimensionnées pour des fréquences distinctes. (2 et 5) Les réflecteurs permettent de coder le signal
de réponse, ils couvrent l’ensemble de la bande passante. (3) Spectre de transmission (S21) du
transducteur LFM, chaque paire d’électrode est sensible à une fréquence spécifique, cette architec-
ture permet de couvrir un large spectre. (4) Transducteur standard très large bande, les électrodes
sont peu nombreuses dans le transducteur, ce qui lui permet d’avoir une large bande passante. (6)
Spectre de transmission (S21) du transducteur standard, il couvre la même bande passante que le
transducteur LFM.
Une partie du travail qui est présentée dans les chapitres suivants est la recherche
de la meilleur architecture de transducteur à pas variable et de comparer les perfor-
mances obtenues par rapport à un transducteur standard, pour la communication
ultra large bande.
1.7.3 Modulation Linéaire en Fréquence (LFM)
La position des électrodes à pas variable peut suivre différents types de distribu-
tions. Une des distributions les plus connues est la Modulation Linaire en Fréquence
(LFM) [28], elle est notamment utilisée pour dans les composants SAW de type
"Reflective Array Compressor" (RAC) servant à générer les signaux des RADAR
[29]. Un exemple d’un transducteur utilisant une distribution LFM des électrodes
est illustré sur la figure 1.36. En (1) un transducteur modulé linéairement en fré-
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quence (LFM) est composé de 150 paires d’électrodes, chaque paire est adaptée à
une fréquence propre :
f = v/(2 · p), (1.23)
La célérité de l’onde élastique est notée v. La période 2 ·p = λ(f) correspond à la
longueur d’onde générée. Cette fréquence commence à 200MHz et varie linéairement
le long du transducteur jusqu’à 400 MHz. En (2) un graphique représente l’évolution
de la sensibilité en fréquence des électrodes le long du transducteur.
Figure 1.36 – En (1) un transducteur modulé linairement en fréquence. Les premières électrodes
sont sensibles à des fréquences proches de 200 MHz. La sensibilité en fréquence des électrodes varie
le long du transducteur jusqu’à 400 MHz, sur l’exemple il y a en tout 150 paires d’électrodes.
En (2) un graphique représente l’évolution de la sensibilité en fréquence des électrodes le long du
transducteur.
La fréquence du transducteur évolue linéairement par rapport au temps. Elle est
définie par la formule mathématique suivante [13] :













— f0, la fréquence initiale [Hz] ;
— B, la bande passante du transducteur [Hz] ;
— T , temps de parcours d’une onde sur l’ensemble du transducteur définissant
ainsi la durée du signal d’interrogation [s].
Plusieurs problèmes découlent des architectures LFM, dont :
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— Comment accorder l’impédance du transducteur ?
— Est-ce qu’un grand nombre d’électrodes n’ayant pas la même surface de mé-
tallisation, ni la même période ne va pas perturber les ondes élastiques et donc
détériorer la qualité du signal ?
Jusqu’à présent il n’y a pas eu de publication au sujet de résultats expérimentaux
sur des dispositifs SAW utilisant un transducteur LFM UWB (les RAC utilisent une
distribution LFM UWB pour les électrodes des réflecteurs). Á partir d’un article
sur la faisabilité des transducteurs LFM UWB [30], nous avons simulé et réalisé des
dispositifs utilisant une architecture de transducteur LFM UWB afin de comparer
les résultats expérimentaux avec ceux obtenus par simulation pour comprendre et
maîtriser les phénomènes en jeu pour finalement améliorer la qualité de la réponse
de ces dispositifs.
1.7.4 Compression d’impulsion
Un des intérêts d’augmenter la bande passante est d’augmenter la quantité des
données stockées et échangées (section 1.7). Notamment la durée d’un écho (Techo)
est inversement proportionnelle à la bande passante (B) du transducteur qui l’a
généré (Techo = 1/B). Sur une même surface, les échos peuvent donc être plus nom-
breux par rapport à une communication utilisant une bande passante plus étroite.
La section 1.7.2 propose une solution de transducteur à pas variable permettant
de s’affranchir de la dépendance entre la bande passante du transducteur et son
nombre d’électrodes, en vue d’améliorer le rendement énergétique. La figure 1.37
reprend ces deux points et illustre le fonctionnement de deux transducteurs à pas
variable excités avec un signal impulsionnel, le premier transducteur (b) fonctionne
en transmission, le deuxième transducteur (g) fonctionne en réflexion. Dans le cas
où le transducteur fonctionne en transmission, la durée de l’écho T (c et e) est égale
au temps de propagations T de l’onde élastique dans le transducteur (g). Dans le
deuxième cas pour un fonctionnement en réflexion, l’onde élastique traverse deux
fois le transducteur (g) à pas variable, la durée des échos est donc égale à deux fois
le temps de propagation de l’onde élastique dans le transducteur 2 ·T . Le dispositif
SAW est composé de deux réflecteurs codant chacun un écho (l et m) d’une durée
de 2 · T . Les échos (l et m) de la réponse impulsionnelle schématique ne bénéficient
pas de la compression temporelle inversement proportionnelle à la bande passante
du transducteur (Techo = 1/B). L’objectif est donc de comprendre comment des
échos générés par un transducteurs à pas variable bénéficient de la compression de
la bande passante du-dit transducteur.
Les échos modulés linéairement en fréquence ou aussi appelés "chirp" sont utilisés




































Figure 1.37 – Le transducteur (b) fonctionne en transmission, il est excité par un signal impul-
sionnel (a), l’écho qu’il génère ne le traverse qu’une seul fois (c). Un transducteur en sortie (d)
permet de le visualiser (e). La durée de l’écho T est équivalente à la durée de propagation des
ondes élastiques T dans le transducteur. Le transducteur (g) fonctionne en réflexion, il est excité
par un signal impulsionnel (f). L’onde élastique (h) qu’il génère a une durée T équivalente à la du-
rée de propagations des ondes élastiques dans le transducteur T . L’onde élastique est partiellement
réfléchie sur le premier et le deuxième réflecteur (i et j) puis récupérée en sortie du transducteur
(g). Comme l’onde élastique a traversé deux fois le transducteur (g), la durée des échos (i et j)
récupérés en sortie du dispositif SAW est équivalente à deux fois le temps de propagations des
ondes élastiques dans le transducteur, soit 2 · T.
par les systèmes RADAR et SONAR afin de calculer le temps de vol entre l’émis-
sion et la réception de l’écho et d’estimer la distance entre le RADAR et la cible.
Les signaux "chirp" présentent une caractéristique intéressante : chaque période du
signal est unique, de telle sorte qu’il existe une unique position où l’autocorrélation
somme de façon cohérente le signal chirp. Le résultat de l’autocorrélation donne un
pulse comprimé. Les figures 1.38 et 1.39 donnent des exemples de compression. Nous
avons sélectionné trois différents signaux d’une durée de 1 µs. Le premier signal est
sinusoïdal avec une porteuse à 100 MHz. Les deuxième et troisième signaux sont
LFM croissant avec une bande passante respective de 5 MHz et 10 MHz et une
fréquence initiale de 100 MHz.


















Figure 1.38 – Signal LFM évoluant de
100 MHz à 110 MHz en 1 µs. Ce signal est




















Figure 1.39 – Autocorrélation : en rouge
signal constant, en vert signal LFM avec
une "bande passante" de 5 MHz, en bleu
signal LFM avec une "bande passante" de
10 MHz.
Courbe Fréquence initial [MHz] Fréquence final [MHz] Compression [µs]
rouge 100 100 1
vert 100 105 0.25
bleu 100 110 0.12
Table 1.3 – Impulsions comprimées obtenues à l’aide de l’auto corrélation (Matlab)
L’autocorrélation du premier signal, constant en fréquence avec une fréquence
porteuse de 100 MHz, donne une enveloppe triangulaire avec une durée, à −3 dB
du maximum de l’amplitude, de 1 µs (mesurée à la moitié de la puissance du signal).
L’autocorrélation sur les signaux LFM ayant une modulation en fréquence variant
de 5 MHz et 10 MHz donne une meilleure compression respectivement 0.25 µs
(courbe verte) et 0.12 µs (courbe bleue). La durée du signal comprimé obtenue à
l’aide de l’autocorrélation est inversement proportionnelle à la bande passante du
signal [31]. Plus la bande passante du signal est grande, meilleure est la compression





La durée du "chirp" (ou vitesse de balayage des fréquences) n’a pas d’influence
sur la compression du signal.
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1.7.5 Amélioration du rapport signal sur bruit
L’autocorrélation d’un signal "chirp" permet de le comprimer (section 1.7.4). La
compression améliore aussi le rapport signal sur bruit appelé gain de traitement [31].
Au travers d’un exemple, nous illustrons le gain de traitement d’un signal "chirp"
par rapport à un signal constant. Nous prenons deux signaux, un signal modulé
linéairement en fréquence variant de 100 MHz à 500 MHz en 200 ns (Fig. 1.40), et
un signal sinusoïdal constant en fréquence servant de référence. Le signal de référence















Figure 1.40 – Signal LFM "chirp" variant
















Figure 1.41 – Signal sinusoïdale constant
avec une porteuse à 100 MHz d’une durée
de 200 ns
Sur la figure 1.42 les signaux LFM et constant sont noyés dans le bruit blanc. Le
signal LFM et le signal constant (référence) sont noyés séparément dans le même
bruit blanc (Fig. 1.42).
Les signaux bruités sont corrélés respectivement avec les signaux LFM et constant.
On présente les résultats de l’intercorrélation des signaux LFM et constant sur les
figures 1.43 et 1.44. Le pic comprimé à 550 ns (Fig. 1.43), obtenu à partir du signal
LFM bruité, sort du bruit et marque précisément la position du signal LFM noyé
dans le bruit. La figure 1.44 présentant le résultat de l’intercorrélation pour le signal
constant bruité, ne permet pas de définir la position du signal constant dans le bruit.
Ainsi la corrélation d’un signal LFM permet d’augmenter le rapport signal sur
bruit, ce "gain" est appelé "gain de traitement" (processing gain) [31]. Cette pro-
priété est très importante car elle est exploitée sur les dispositifs SAW étudiés dans
ce travail.
Le gain de traitement G est défini par le rapport [31] :




















































— SNRcompression, rapport signal sur bruit après compression ;
— SNRinitial, rapport signal sur bruit du "chirp" avant compression.
Le Gain de traitement G est proportionnel à la bande passante B et à la durée




= T ·B (1.27)
— T , durée du signal du généré par le transducteur [s] ;
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— B, bande passante du transducteur [Hz].
1.7.6 Le retournement temporel
Le retournement temporel se base sur l’invariance de l’équation d’un phénomène
par renversement du temps [32] [33] [34]. C’est-à-dire, figure 1.45 (1), qu’à l’instant
initial T=0 une déformation A crée des ondes de surface qui se propagent sur un
milieu. A l’instant T=Ta (2) on enregistre tous les vecteurs vitesses des ondes de
surfaces se propageant sur le matériau. On recommence l’expérience, (3) à l’instant
T=0 on recrée tous les vecteurs vitesses des ondes "temporellement inversés" et donc
avec le sens de propagation inversé par rapport à (2). Finalement à l’instant T=Ta
(4) les ondes vont toutes contribuer à former une déformation du matériau identique
à la déformation initiale A. Les ondes réémises convergent vers la source comme si
elles remontaient le temps.
Figure 1.45 – Principe du retrounement temporel, schéma inspiré de [35]
Les dispositifs SAW présentés dans ce chapitre peuvent être considérés comme
des systèmes non dissipatifs [36] . De plus comme les ondes restent canalisées dans
le canal acoustique, il est possible d’enregistrer les déformations du matériau en
fonction du temps à l’aide d’un transducteur. Sur la figure 1.46, un dispositif SAW
fonctionne en transmission, avec un transducteur LFM en entrée et un transducteur
standard en sortie. En (1), le transducteur LFM est excité avec une impulsion de
Dirac et génère un écho modulé linéairement en fréquence (2). Le transducteur de
sortie permet d’enregistrer cet écho (3), les hautes fréquences arrivent en premier
et le signal finit par les basses fréquences. En (4), ce même signal est retourné
dans le temps, avec d’abord les basses fréquences puis les hautes fréquences. Grâce
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aux propriétés du retournement temporel, le signal en sortie (5 et 6) se rapproche de
l’impulsion de Dirac avec pour limite théorique de la compression, la bande passante
du transducteur (Techo = 1/B).
Figure 1.46 – Application du retournement temporel pour un transducteur LFM
Le retournement temporel permet d’obtenir le signal donnant la meilleure com-
pression possible sur le transducteur et de bénéficier du gain de traitement B · T
grâce à l’intercorrélation entre le signal LFM d’excitation et la géométrie LFM du
transducteur.
1.8 Les bandes de fréquences pour la communication large
bande
L’utilisation du spectre RF est réglementée selon des règles assurées sur diverses
bandes de fréquence. Pour émettre un signal radio, il faut respecter la réglementation
de l’"European Telecommunications Standards Institute" (ETSI) pour l’Europe, et
de la "Federal Communications Commission" (FCC) pour les Etats-Unis. Pour notre
application d’identifiant et de capteurs SAW, nous souhaitons utiliser une bande de
fréquence ne demandant aucun frais d’exploitation. Les bandes Industrielles, Scien-
tifique et Médicale (ISM) sont intéressantes car aucune licence n’est requise pour les
utiliser, mais elles ont le défaut de ne pas avoir une bande passante suffisamment
large pour notre application. En effet pour l’Europe, la bande ISM fonctionnant
entre 2.4 GHz − 2.483 GHz (bande commune à tous les continents), soit une
bande passante de 83 MHz ce qui nous donne un écho comprimé de 1/83 = 12 ns.
Or à, la section 1.6.4 sur la mesure de la température, nous avons vu qu’une résolu-
tion inférieure à 1 ns est nécessaire. Il y a cependant une autre bande ISM qui est
aussi universelle, avec une bande passante plus large (5.150 GHz − 5.725 GHz).
Cependant cette bande est trop haute en fréquence pour la technologie de fabrication
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des SAW. Depuis les années 2000, une nouvelle réglementation ne demandant au-
cune licence d’exploitation a été spécialement mise en place pour les communications
ultra larges bandes (UWB). Les bandes de fréquences autorisées pour les communi-
cations large bandes coexistent avec d’autre bandes de fréquences. Pour ne pas les
perturber, le niveau de puissance du signal doit rester très faible et doit respecter
les normes expliquées dans les prochaines sections. Chaque type type d’application
(radar de sol "Ground Penetrating Radar" GPR, imagerie médicale, imagerie des
murs, système de surveillance, ...) a sa propre norme UWB. La norme détaillée dans
la suite du document concerne les systèmes de surveillance. La norme UWB n’est
pas universelle et chaque continent a sa propre réglementation.
1.8.1 Standard Européen pour UWB
Les normes européennes sur le standard ultra large bande sont définies dans le
document de l’ETSI suivant [37]. Pour être considérée comme une communication
très large bande, une communication doit satisfaire au moins un de ces deux critères :
— bande passante, δf ≥ 500 MHz ;




Par ailleurs, le système doit aussi respecter des restrictions sur la puissance
moyenne du signal radio, ainsi que sur sa puissance maximale. Le tableau 1.4 résume
la norme européenne pour les communications UWB.
Fréquence (GHz) Puissance moyenne autorisée ( dBmMHz )
f ≤ 1.6 ≤ −90
1.6 < f ≤ 2.7 ≤ −85
2.7 < f ≤ 3.1 ≤ −70
Table 1.4 – Norme européen sur le communication UWB
La puissance moyenne du spectre est limitée à :
Fréquence (GHz) puissance moyenne autorisée ( dBmMHz )
3.1 < f ≤ 4.8 ≤ −41.3
Table 1.5 – Norme européenne sur le communication communication UWB
Il existe une autre contrainte, appelée contrainte du "faible rapport cyclique"
(LDC Low Duty Cycle) détaillée au tableau 1.6 :
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Paramètre LDC valeur
Maximum Tx on ≤ 5 ms
Accumulation minimum Tx off (
∑
Tx off) ≥ 950 ms
Temps de transmission accumulé maximum (
∑
Tx on) 50 ms
Table 1.6 – Norme du rapport cyclique
Un signal peut occuper une bande de fréquence au maximum pendant 50 ms
(temps cumulé) sur un temps d’intégration de 1 s. Le signal radio ne doit pas rayon-
ner pendant plus de 5 ms d’affilé . Afin de respecter cette contrainte, sur une seconde,
le signal radio peut rayonner 10 fois 5 ms, 10 · 5 = 50 ms.
Le système doit également respecter la puissance maximum absolue intégrée sur
une bande passante de 50 MHz, résumée dans le tableau 1.7 :
Fréquence GHz Puissance maximum (dBm mesuré sur 50 MHz)
f ≤ 1.6 ≤ −50
1.6 < f ≤ 2.7 ≤ −45
2.7 < f ≤ 3.1 ≤ −36
Table 1.7 – Norme européenne sur la puissance maximum
Si la communication respecte la norme du faible rapport cyclique, pour les fré-
quences entre 3.1 et 4.8 GHz la communication doit aussi respecter la norme de la
puissance maximum, voir tableau 1.8.
Fréquence GHz Puissance maximum (dBm mesuré sur 50 MHz)
3.1 < f ≤ 4.8 ≤ 0
Table 1.8 – Norme européenne sur la puissance maximum
La bande de fréquence comprise entre 3.1 GHz − 4.8 GHz est moins restrictive
pour les émissions radio fréquences que celle comprise entre 1.6GHz − 3.1GHz . Les
puissances autorisées pour le signal radio sont respectivement−41.3 dBm/MHz pour
la bande 3.1GHz − 4.8GHz et−85 dBm/MHz pour la bande 1.6GHz − 3.1GHz.
Cependant les dispositifs SAW ayant des fréquences supérieures à 3 GHz ne peuvent
plus être fabriqués avec la technologie SAW standard.
1.8.2 Standard Américain pour la communication UWB
L’article "A summary of FCC rules for ultra wideband communications" [38] faci-
lite la compréhension de la norme UWB américaine. Tout comme la réglementation
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européenne, pour être considérée comme une communication très large bande, une
communication doit satisfaire au moins un de ces deux critères :
— bande passante, δf ≥ 500 MHz ;




Le tableau 1.9 détaille la norme américaine sur la puissance maximum autorisée.
Fréquence GHz Puissance maximum (dBm mesuré sur 50 MHz)
0.960 < f ≤ 1.610 ≤ −53.3
1.610 < f ≤ 1.990 ≤ −51.3
1.990 < f ≤ 3.1 ≤ −41.3
3.1 < f ≤ 10.600 ≤ −41.3
Table 1.9 – Norme américaine sur la puissance maximum [38]
La communication doit aussi respecter la norme de la puissance maximum, voir
tableau 1.10.
Fréquence GHz Puissance maximum (dBm mesuré sur 50 MHz)
1.9 < f ≤ 3.1 ≤ 0
Table 1.10 – Norme américaine sur la puissance maximum
Pour des systèmes de surveillance, la norme américaine permet d’émettre plus de
puissance que la norme européenne. Cependant, pour bénéficier de cette norme et
obtenir une licence, il faut que la communication répondent à certains critères. La
communication doit être utilisée pour de la santé publique ou pour une chaîne de
fabrication, ou encore pour l’extraction du pétrole.
1.8.3 Conclusion UWB
Les normes UWB ont été mises en place depuis les années 2000. Cependant
comme ces bandes coexistent avec d’autres bandes de communications, les normes
européennes et américaines UWB sont très restrictives au niveau de la puissance du
signal émis. La norme américaine est plus souple que la norme européenne. Sur la
bande passante 1.990 GHz − 3.1 GHz la norme américaine permet d’émettre une
puissance de −41.3 dBm ce qui est compatible avec une communication sans fil pour
des dispositifs SAW ainsi qu’avec la technologie de fabrication des SAW. L’objectif
est donc de réaliser des dispositifs SAW UWB utilisant une partie de cette bande
passante (2 GHz − 2.5 GHz).
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1.9 Les différentes types de lecteurs radio
Les principales méthodes utilisées pour interroger les lignes à retard découlent
des méthodes utilisées par les radars [39]. Une des méthodes est inspirée des ra-
dars impulsionnels [40] et traite l’information dans le domaine temporel. Elle est
expliquée dans la section 1.9.1. D’autres méthodes préfèrent exploiter les données
dans le domaine fréquentiel, par exemple le lecteur à ondes entretenues modulées
en fréquence "Frequency Modulated Continuous Wave" (FMCW) [41] [42], et traite
l’information dans le domaine spectral. Cette méthode est présentée dans la section
1.9.2.
1.9.1 Lecteur fonctionnant dans le domaine temporel
Les lecteurs SAW fonctionnant dans le domaine temporel sont inspirés des radars
impulsionnels. Le principe est illustré sur la figure 1.47.
Figure 1.47 – Principe de l’interrogation dans le domaine temporel
La partie émetteur génère le signal d’excitation qui peut prendre différentes
formes (LFM, fréquence constante), en général le nombre de périodes du signal d’ex-
citation est équivalent au nombre de paires d’électrodes du transducteur afin que
la bande passante du signal soit équivalente à la bande passante du transducteur.
La partie récepteur échantillonne dans le domaine temporel le signal de réponse du
dispositif SAW contenant les différents échos.
Avantage :
— la mesure est très rapide de l’ordre de 10−5 s [39] et donc permet de mesurer
des objets en mouvement.
Inconvénient :
— Il faut que l’échantillonnage soit rapide avec une grande capacité de sto-
ckage des données. Pour un dispositif SAW fonctionnant sur la bande ISM
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à 2.45 GHz qui a une bande passante de 83 MHz, la durée des échos est
d’environ 12 ns. En filtrant la réponse, nous obtenons l’enveloppe du signal,
la fréquence d’échantillonnage doit être de l’ordre de 400 MHz pour avoir 4 à
5 points par écho.
1.9.2 Lecteur à ondes entretenues modulées en fréquence (FMCW)
La méthode des ondes entretenues modulées en fréquence ("Frequency Modula-
ted Continuous Wave" FMCW) est une méthode qui fonctionne dans le domaine
fréquentiel. La figure 1.48 illustre ce principe.
Figure 1.48 – Principe de l’interrogation à ondes entretenues
Le signal d’interrogation (courbe bleue) balaye linéairement une plage de fré-
quence. Lorsque ce signal rencontre un obstacle, il est réfléchi (courbe rouge). Á un
instant t0, on mesure la fréquence du signal d’interrogation fb et la fréquence du
signal réfléchi fa. La différence de fréquences entre les deux signaux :
∆f = fb − fa, (1.28)
permet de remonter à l’information temporelle ∆t qui sépare le signal d’émission
du signal de réception. Ainsi, nous pouvons déduire la distance entre le système
radio et l’obstacle. La différence ∆f entre les fréquences fb et fa peut être obtenue
en électronique avec un montage multiplieur et filtre passe bas [43]. Le résultat Vs(t)
du multiplieur est de la forme :
Vs(t) = K · Va · cos(ωa · t) · Vb · cos(ωb · t), (1.29)
où :
— K, gain du multiplieur ;
— Va, tension du signal réfléchi [V ] ;
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— Vb, tension du signal émis [V ] ;
— ωa, fréquence [rad · s−1] ;
— ωb, fréquence [rad · s−1] ;
— t, temps [s].
En utilisant les lois trigonométriques, nous écrivons l’équation 1.29 sous la forme




·K · Va · Vb (·cos [(ωb − ωa) · t] + cos [(ωb + ωa) · t]) (1.30)
Le filtre passe bas permet d’atténuer les hautes fréquences afin de récupérer un




·K · Va · Vb · cos [(ωb − ωa) · t] (1.31)
La fréquence du signal sortant du filtre est le résultat de la différence de fréquences
du signal d’émission (bleu) et le signal de réception (rouge).
Figure 1.49 – Exemple de l’interrogation FMCW appliquée à un dispositif SAW
Cette méthode peut être appliquée au SAW comme l’illustre la figure 1.49. Chaque
miroir réfléchit le signal d’interrogation avec son propre retard.
1.10 Estimation de la distance d’interrogation
Nous estimons la distance d’interrogation d’une ligne à retard respectant les res-
trictions imposées par la norme UWB américaine pour la bande 2 GHz − 2.5 GHz.
Cette bande autorise une puissance moyenne émise par le lecteur radio de −41.3
dBm/MHz et un pic de puissance de 0 dBm (section 1.8.2). D’abord nous présen-
tons l’équation des radars adaptée aux lignes à retard dans la section 1.10.1. À partir
de cette équation, nous évaluons la distance d’interrogation pour un lecteur SAW
fonctionnant dans le domaine temporel et pour un lecteur SAW fonctionnant dans
le domaine fréquentiel.
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1.10.1 Équation des radars adaptée aux lignes à retard
Nous considérons un système comprenant un lecteur SAW et une ligne à retard.
Les antennes sur les deux systèmes sont identiques et ont un gain de 1. Une source
émet Pe sur une antenne de gain G qui s’étale sur une sphère de surface 4 · pi · d2
donc le récepteur à une distance d reçoit sur une antenne de surface λ2 une fraction
de la puissance émise qui est [44] :
Pr =
Pe ·G2 · λ2
4 · pi · d2 , (1.32)
— Pr, puissance reçue [Watt] ;
— Pe, puissance émise [Watt] ;
— G, gain des antennes (ici supposé identique pour les deux antennes) ;
— λ2, surface des antennes [m2] ;
— d, distance entre les antennes [m].






La puissance P ′r est renvoyée par la ligne à retard, la puissance reçue par le lecteur
SAW est nommée Pf :
Pf =
P ′r ·G2 · λ2
4 · pi · d2 =
Pe ·G4 · λ4
IL · (4 · pi)2 · d4 . (1.34)
La distance est exprimée en fonction des autres paramètres :
d =
G · λ







La distance maximale d’interrogation dmax dépend de la puissance minimale Pfmin
pouvant être détectée par le lecteur SAW [45] :




— kB = 1.38 · 10−23J/K, constante de Boltzman [Joules/K] ;
— T0, température ambiante [K] ;
— B, bande passante du système [Hz] ;
— S/N , rapport signal sur bruit minimal nécessaire au lecteur pour détecter les
échos.
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1.10.2 Calcul de la distance d’interrogation des lecteurs SAW
Nous calculons et comparons la distance d’interrogation pour un lecteur SAW
fonctionnant dans le domaine temporel (section 1.9.1) et un lecteur SAW fonction-
nant dans le domaine fréquentiel (section 1.9.2). Selon l’état de l’art[1], Nous es-
timons que les pertes d’insertion d’une ligne à retard fonctionnant dans la bande
2 GHz − 2.5 GHz sont de l’ordre de −30 dB.
Le signal d’émission du lecteur SAW fonctionnant dans le domaine temporel est
composé de courtes impulsions larges bandes. Le facteur de la norme UWB qui
limite se type de communication est la puissance maximale des impulsions devant
être inférieure ≤ 0 dB (section ??). La puissance moyenne de −41.3 dBm s’obtient
en espaçant suffisamment les impulsions dans le temps. Nous considérons que la
puissance émise par le lecteur Pe de l’équation (1.37) est de l’ordre de :
— Pe = 0 dBm.
En réception, le lecteur SAW échantillonne l’écho large bande renvoyé par la ligne à
retard. La mesure sur l’étage de réception est large bande et intègre le bruit de toute
la bande passante. L’intégration du bruit sur toute la bande passante augmente le
niveau de seuil de la puissance minimale Pfmin (1.36) de détection du lecteur SAW.
Dans l’équation (1.37), la bande passante B est fixé à :
— B = 500 MHz.
Le signal d’émission du lecteur SAW fonctionnant dans le domaine fréquentiel
sonde fréquence après fréquence l’ensemble de la bande passante. Nous considérons
que la puissance Pe dans l’équation (1.37) est de l’ordre de :
— Pe = −41.3 dBm.
En réception, chaque signal réfléchi par la ligne à retard fonctionne autour d’une
fréquence et a donc une bande passante étroite. le lecteur SAW travaille dans le
domaine fréquentiel autour de cette fréquence en utilisant un filtre passe bande.
L’intégration du bruit pour chaque mesure se fait sur une bande passante étroite et
non sur toute la bande passante du système. Le niveau de seuil de la détection de
la puissance minimal Pfmin (1.36) diminue par rapport à celle du lecteur temporel.
Dans l’équation (1.37), la bande passante B est fixée à :
— B = 0.1 MHz.
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En résumé, pour le calcul de la distance maximale d’interrogation (1.37), les
paramètres variant entre le lecteur dans le domaine temporel et fréquentiel sont :
— Pe = 0 dBm = 1 · 10−3 Watt, puissance émise par le lecteur SAW temporel ;
— B = 500 · 106 Hz, bande passante intégrant le bruit pour le lecteur SAW
temporel ;
— Pe = −41.3 dBm = 74 · 10−9 Watt, puissance émise par le lecteur SAW
fréquentiel ;
— B = 100 · 103 Hz, bande passante intégrant le bruit pour le lecteur SAW
fréquentiel.
Les valeurs choisies pour les paramètres de l’équation de la distance maximale
(1.37) commun aux deux lecteurs sont :
— G = 3 dB = 2, Gain des antennes ;
— λ = c/fc = 3 · 108/2.25 · 109 = 0.13 m , longueur d’onde du signal radio [m] ;
— kB = 1.38 · 10−23 J/K, constante de Boltzman [Joules/K] ;
— T0 = 298 K, température ambiante [K] ;
— (S/N) = 3 dB = 2, rapport signal sur bruit seuil du lecteur radio pour détecter
un signal ;




















Figure 1.50 – Distance maximale d’interrogation en fonction de la puissance émise par le lecteur
radio. La courbe bleue représente une communication dans le domaine temporel, la courbe rouge
représente une communication dans le domaine fréquentiel. Les carrés noirs représentent les points
de fonctionnement respectant la norme UWB américaine pour une communication dans le domaine
fréquentiel et dans le domaine temporel.
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La figure 1.50 présente les résultats de la distance maximum dmax d’interrogation
en fonction de la puissance émise Pe par le lecteur radio. La courbe bleue est calcu-
lée pour les paramètres d’une interrogation dans le domaine temporel et la courbe
rouge est calculée pour les paramètres d’une interrogation dans le domaine fréquen-
tiel. Dans le domaine temporel, la puissance maximum émise Pe par le lecteur SAW
respectant un maximum de 0 dBm pour satisfaire la norme UWB correspond à une
distance d’interrogation de 1.6 m (Fig. 1.50). Dans le domaine fréquentiel, la puis-
sance moyenne émise Pe par le lecteur SAW respectant la moyenne de −41.3 dBm

















Figure 1.51 – La distance maximum d’interrogation en fonction des pertes d’insertion du dispositif
SAW IL. Les pertes varient entre 0 dB et 60 dB. En bleu le lecteur SAW fonctionne dans le
domaine temporel et respecte la norme UWB américaine, il est de même en rouge pour le lecteur
SAW fonctionnant dans le domaine fréquentiel.
La puissance émise des lecteurs SAW fonctionnant dans le domaine temporel et
fréquentiel est fixée au point optimum respectant la norme UWB américaine (Fig.
1.50), respectivement courbe bleue (domaine temporel) et rouge (domaine fréquen-
tiel). Sur la figure 1.51 la distance maximale est calculée en fonction des pertes
d’insertion IL du dispositif SAW. Les courbes bleues et rouge sont du même ordre
de grandeur, d’un point de vue théorique, en considérant la distance d’interrogation
maximale, le domaine temporel et le domaine fréquentiel donnent des résultats équi-
valentes. Un dispositif SAW ayant des pertes d’insertion de l’ordre de 30 dB donne
une distance d’interrogation d’environ 1.5 m.
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1.10.3 Conclusion
Les estimations de distance d’interrogation des dispositifs SAW satisfaisant la
norme UWB (2 GHz − 2.5 GHz) américaine sont d’environ 1.5 m pour des pertes
d’insertion des dispositifs SAW de 30 dB. Afin d’avoir une distance d’interrogation
de l’ordre du mètre, les pertes d’insertion des échos codant l’information devront
être inférieures à 30 dB.
1.11 Conclusion
L’objectif de ce travail est de réaliser un réseau de capteurs de température sans
fil et sans batterie avec une distance d’interrogation de l’ordre de 1 m et une résolu-
tion sur la température inférieure à 1◦ C. Le système doit être capable d’interroger
plusieurs capteurs en même temps et de les identifier. La technologie des dispositifs
à ondes élastiques de surface permet de réaliser un capteur sans fil et sans batterie.
Le dispositif SAW fonctionne grâce à la puissance du signal radio. Les dispositifs
SAW permettent de coder un identifiant et certains substrats piézoélectriques sont
sensibles à la température, cette particularité est exploitée afin de mesurer la tem-
pérature.
Actuellement, les dispositifs SAW fonctionnent sur des bandes étroites limitant
de ce fait la quantité d’information stockée et le nombre de capteurs interrogés si-
multanément. L’un des objectif de cette thèse est d’utiliser une large bande passante
afin de démontrer qu’il est possible avec la technologie SAW de créer un réseau de
capteurs (mesure et identification simultanées de plusieurs capteurs). De plus, l’uti-
lisation d’une large bande passante permet aussi d’améliorer la résolution sur la
mesure.
Concernant les dispositifs SAW fonctionnant dans la bande de fréquence 2 GHz
à 2.5 GHz, les pertes d’insertion devront être inférieures à 30 dB pour avoir une
distance d’interrogation de l’ordre du mètre.
Cette thèse propose une étude approfondie du dimensionnement et de la carac-
térisation des capteur SAW UWB. La fabrication des dispositifs SAW et de l’inter-
rogateur radio sont sous-traités.
L’objectif final est de réaliser une démonstration expérimentale de mesure de tem-
pérature et de mettre en place un algorithme de traitement du signal afin d’extraire
la température et l’identifiant des capteurs.
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Chapitre 2
Prototype SAW UWB fonctionnant
sur la bande de fréquences
200 MHz - 400 MHz
Le chapitre précédent explique les avantages qu’apporte un codage spectral ultra
large bande (UWB) appliqué à la technologie des SAW. Les principaux arguments
sont les suivants :
— stocker et échanger d’avantage d’information ;
— bénéficier du gain de traitement grâce aux transducteurs modulés linéairement
en fréquence (LFM) afin d’augmenter la distance d’interrogation.
Le chapitre précédent rappelle aussi que les architectures des dispositifs SAW
standard (période constante entre les électrodes) sont optimisées pour les bandes
ISM qui ont des bandes passantes inférieures à 83 MHz. La bande passante utilisée
pour répondre à la norme UWB doit être d’au moins 500 MHz, ou 0.2 ≤ ∆f/fc.
Les architectures utilisant une distribution des électrodes modulées linéairement en
fréquence (LFM) semblent bien adaptées pour répondre à cette problématique. La
bande que nous avons choisie pour les dispositifs SAW est la bande 2GHz − 2.5GHz
répondant à la norme UWB américaine. La fabrication de capteurs sur cette bande
de fréquences coûte relativement cher et par conséquent, pour cette gamme de fré-
quence nous n’avons eu le financement que pour réaliser un seul lot. C’est pourquoi,
dans un premier temps, nous avons étudié, fabriqué et caractérisé des capteurs UWB
pour une gamme de fréquences plus basses afin de réduire les coûts de fabrication.
La bande passante sélectionnée s’étend de 200 MHz − 400 MHz et correspond à la
bande des radars de sol (GPR). D’abord, nous analysons par simulations le compor-
tement d’un transducteur standard à pas constant entre électrodes (section 2.2), les
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résultats obtenus servant de référence. Ensuite, nous étudions par simulations puis
expérimentalement les différentes variantes d’architectures de transducteurs modulés
linéairement en fréquence (section 2.5). Cette étude de transducteurs UWB à basses
fréquences permet de tester et de vérifier expérimentalement le fonctionnement des
architectures de transducteur LFM. Il est à signaler qu’aucun résultat expérimental
n’a été publié à ce sujet à ce jour. Cette étude permet de comprendre les avantages
et les limitations des architectures UWB ainsi que de préparer les architectures des
dispositifs SAW UWB pour la bande passante 2 GHz − 2.5 GHz présentées au
chapitre 3.
2.1 Choix du matériau piézoélectrique
Le choix du matériau piézoélectrique à utiliser nécessite de prendre en compte
plusieurs critères. En particulier, il est important de sélectionner un matériau maî-
trisé par l’industrie :
— la qualité du matériau et sa répétabilité dépendent du procédé de fabrication.
Une production en grande quantité assure une maîtrise de la fabrication du
substrat piézoélectrique et des résultats que l’on peut obtenir. Un matériau
ayant des propriétés physiques théoriques prometteuses, s’il n’est pas produit
en grande quantité, aura en réalité des paramètres bien inférieurs à ceux an-
noncés en théorie ;
— le prix du matériau dépend aussi de la quantité produite.
Ces deux critères permettent de prendre en compte trois matériaux piézoélec-
triques, le quartz (SiO2), le niobate de lithium (LiNbO3), le tantalate de lithium
(LiTaO3) [46]. Comme les lignes à retard ne peuvent pas accumuler de l’énergie
comme le fait un résonateur SAW [47], le substrat piézoélectrique doit avoir un fort
coefficient piézoélectrique afin de convertir suffisamment de puissance électrique en
puissance mécanique et réciproquement. Le substrat doit être sensible à la tempé-
rature afin de pouvoir coder et mesurer cette grandeur. Le tableau 2.1 donne un
aperçu de différents paramètres des matériaux retenus.
La coupe du quartz (SiO2 ST −X) a un coefficient de couplage trop faible. La
coupe de lithium tantalate (LiTaO3 36◦Y − X) n’est pas suffisamment sensible à
la température. Par contre, Le niobate de lithium possède pour les plans de clivage
128◦ Y −X et Y −Z un coefficient de couplage important, et une bonne sensibilité
à la température :
— la coupe LiNbO3 128◦ Y − X est notamment utilisée pour les filtres de té-
lévision [49]. En effet, il permet de générer des ondes de surface très bien
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K2 (%) TCD (ppm◦C ) Avantages Inconvénients
LiNbO3 Y − Z 4.8 94
fort couplage
génération de BAW**fort TCD*
faible diffraction
LiNbO3 128








◦Y −X 4.8 32 fort couplage faible TCD*
Table 2.1 – Avantages et inconvénient des matériaux piézoélectrique pour une application de cap-
teurs de température sans fil basés sur une architecture de ligne à retard [48]. (*TCD "Temperature
Coefficient Delay") (**BAW "Bulk Acoustic Wave")
contrôlées, c’est-à-dire qu’il n’y a pas d’excitation de modes parasite comme
par exemple les ondes de volume ;
— la coupe LiNbO3 Y − Z [50] a une distance de propagations beaucoup plus
grande avant diffraction que celle du LiNbO3 128◦ Y −X.
Les deux coupes LiNbO3 128◦ Y −X et LiNbO3 Y −Z sont utilisables pour des
lignes à retard SAW. Finalement le choix s’est porté sur la coupe LiNbO3 128◦ Y −X
pour les dispositifs SAW ultra large bande car il n’y a pas de perte de puissance en
onde de volume. De plus, le coefficient de couplage est relativement bon, et la vitesse
de propagations des ondes est élevé (3979 m · s−1 pour le LiNbO3 128◦ Y − X et
3488 m · s−1 pour le LiNbO3 Y − Z). La fréquence maximum des SAW sur un
substrat dépend de la gravure critique (écartement minimum entre deux électrodes)
et de la vitesse des ondes : plus la vitesse est élevée, plus la fréquence maximum
sera élevée. La coupe LiNbO3 Y − Z a une meilleur sensibilité en température que
la coupe LiNbO3 128◦ Y − X, respectivement 94 ppm/◦C et 70 ppm/cdot◦C [46],
mais 70 ppm ·◦ C reste tout de même une sensibilité suffisante pour un capteur de
température (chapitre 1).
2.2 Dimensionnement d’un transducteur standard UWB
Dans cette section, nous dimensionnons un transducteur standard UWB. Dans la
section suivante, nous étudions le comportement de ce transducteur par simulations.
Il s’agira d’une ligne à retard composée de deux transducteurs dont les résultats
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serviront de référence pour les transducteurs LFM. La bande passante est la même
que pour les transducteurs LFM, c’est-à-dire 200 − 400 MHz. La figure 2.1 présente
le dispositif SAW de référence. La distance séparant les deux transducteurs est de








Figure 2.1 – Schéma d’une ligne à retard UWB constituée de deux transducteurs standards UWB
2.2.1 Nombre d’électrodes dans le transducteur
La bande passante d’un transducteur standard dépend du nombre de paire d’élec-
trodes (section 1.4.2) : plus le nombre d’électrodes est grand, plus la bande passante
est étroite. Le transducteur standard servant de référence a une bande passante de







— Nbpaires, nombre de paires d’électrodes dans le transducteur ;
— fc, fréquence centrale [Hz] ;
— ∆f , bande passante [Hz].
Le transducteur a une paire et demi (Nb = 1.5), soit trois électrodes.
2.2.2 Nombre maximum de paires d’électrodes
Chaque paire d’électrodes convertit une partie de la puissance électrique en puis-
sance mécanique. Le travail de chaque paire d’électrode s’ajoute. Un nombre maxi-
mum de paires d’électrodes (Nmax) donne le meilleur rendement pour le transduc-
teur. En dessous de ce nombre, le transducteur ne fonctionne pas à l’optimum de ses
capacités. Au dessus de ce nombre, la somme des travaux des électrodes n’est plus
constructive ce qui affecte le fonctionnement du transducteur ainsi que son rende-
ment. L’équation 2.2 suivante donne une estimation du nombre (Nmax) permettant
d’obtenir le meilleur rendement électro-acoustique [51] :
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— 2 · ∆v
v
, variation relative de vitesse entre surfaces libre et métallisée
— K2, coefficient de couplage (K2 = 2 ∗ ∆v
v
).
— Facteur Q normalisé dépendant de l’architecture des électrodes. [51]
Pour un transducteur avec un rapport de métallisation de 50% (a/p = 0.5, section
1.5.2), le facteur Qt normalisé vaut environ 0.348 (Q˜t ≈ 0.348) [51]. Dans le cas où
le substrat piézoélectrique est du LiNbO3 YX-128◦, le coefficient de couplage est de







Le nombre maximum Nmax estimé est d’environ 20 paires électrodes (Nmax = 20).
Au delà de ce nombre, le travail du transducteur perd en efficacité au cours de la
conversion de l’énergie électrique en énergie acoustique et inversement. Cependant
cette formule est une approximation.
Une autre approximation de 26 électrodes pour Nmax est donnée dans le livre
"surface acoustic wave filter" [51]. Le transducteur standard UWB avec seulement
1.5 paires d’électrodes aura un mauvais rendement.
Le tableau 2.2 récapitule la valeur des paramètres correspondant au nombre maxi-
mum d’électrodes Nmax qui optimise le rendement d’un transducteur sur substrat
LiNbO3 Y X − 128◦.





Table 2.2 – Nombre maximum de paires d’électrode en fonction du substrat piézoélectrique.
2.2.3 Position des électrodes
La distance entre les électrodes dépend de la fréquence de fonctionnement et de
la vitesse des ondes circulant sur le substrat piézoélectrique. Dans cet exemple, pour
calculer la distance entre les électrodes nous choisissons la vitesse des ondes sur la
surface libre du LiNbO3 128◦ Y −X (3979 m ·s). Bien que cette valeur de vitesse de
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propagation des ondes ne soit pas exacte car modifiée par les surfaces métallisées, la
précision reste suffisante pour un transducteur UWB. Soit le calcul de la longueur






300 · 106 = 13.26 · 10
−6, (2.4)
— λ, longueur d’onde [m] ;
— f , fréquence du signal [Hz] ;
— c, célérité [m/s].
L’écart (p) entre deux électrodes (milieu à milieu) correspond donc à la demi-
longueur d’onde, soit λ/2 = 6.6315 µm (voir figure 2.2 et figure 2.3)
λ
p
Figure 2.2 – λ la longueur d’onde et p la distance entre deux électrodes
2.2.4 Rapports de métallisation des électrodes du transducteur
L’épaisseur de la métallisation relative (h/λ), et le rapport de métallisation des
électrodes (a
p







Figure 2.3 – Métalisation d’une électrode : h/λ rapport de l’épaisseur d’aluminium, a/p le rapport
de la surface métallisée sur la surface libre.
Ces deux paramètres permettent de minimiser la réflectivité des électrodes afin
de limiter les réflexions parasites dans le transducteur. Dans le cas où l’on aurait
eu à intégrer à la fois réflecteur et transducteur, il faut noter que le coefficient de
réflexion des électrodes des réflecteurs doit être le plus élevé possible. Le dépôt de
métal pour les dispositifs SAW présentés dans cette thèse est réalisé en une seule
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étape. Il n’est donc pas possible de faire varier l’épaisseur de ce dépôt métallique
pour ajuster séparément la réflectivité des électrodes du transducteur de celle des
réflecteurs. Le paramètre de l’épaisseur relative (h/λ) est un paramètre commun
à toute les électrodes (transducteur et réflecteur) du dispositif SAW. Cependant
comme chaque électrode a son propre rapport de métallisation planaire (a
p
), il est
possible d’ajuster individuellement sa réflectivité en jouant sur ce rapport.
La coupe de niobate de lithium LiNbO3 Y X − 128◦ a une particularité intéres-
sante : les électrodes connectées en "court-circuit" (potentiel non flottant) ont une
réflectivité mécanique rsM et une réflectivité électrique rsE de signes opposés (ta-
bleau 2.3). Les réflectivités mécanique et électrique sont approfondies dans la section
1.5.3. Il est possible de trouver des couples de valeurs pour l’épaisseur relative (h
λ
)
et pour le rapport de surface métallisé (a
p
) dont la réflectivité totale de l’électrode
s’annule, c’est-à-dire :
rs = rsE + rsM = 0 (2.5)
circuit ouvert court-circuit
Substrat C1 C2 C1 C2
LiNbO3 Y X − 128◦ +2% +0.8 −2% +0.8
Table 2.3 – Pour des électrodes métallisées : coefficient de réflectivité total en fonction de la
réflectivité électrique et la réflectivité mécanique tel que rs = rsE + rsM = j · C1 + j · C2 · (h/λ) ,
pour un rapport a/p = 1/2 [21]
Un logiciel appartenant à la société GVR Trade SA permet de calculer la réflecti-
vité d’une électrode connectée en court-circuit en fonction des paramètres suivants :
— épaisseur de métallisation (h/λ) ;
— surface de métallisation (a/p).
La figure 2.4 donne une représentation graphique de la réflectivité en fonction des
paramètres a/p et h/λ.
Pour minimiser la réflectivité des électrodes du transducteur et garder un rapport
a/p ≥ 0.4 afin de ne pas avoir un coefficient de couplage trop faible, nous avons choisi
les rapports d’épaisseur de métallisation h/λ et de surface métallisée a/p suivants :
— rapport d’épaisseur de métallisation h
λ
= 0.05 (cette variable dépend de l’al-
liage utilisé pour la métallisation) ;
— rapport de surface métallisée sur la surface libre a
p
= 0.4.
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Figure 2.4 – Réflectivités des électrodes en fonction de l’épaisseur de la métallisation relative (hλ ),
et du rapport de métallisation des électrodes (ap ).
2.2.5 Épaisseur de la métallisation
Le rapport de l’épaisseur de métallisation h/λ = 0.05 déterminé à la section 2.2.4
permet de calculer l’épaisseur h de métal à déposer, soit :
h = 0.05 · λ (2.6)
Comme la longueur d’onde λ est reliée à la vitesse des ondes de Rayleigh c et la





on exprime h en fonction de c et de fc, soit :
h = 0.05 · c
fc
(2.8)
La fréquence centrale fc est fixée à 300 MHz. La vitesse c est obtenue par si-
mulation en utilisant un logiciel de la société GVR Trade S.A.. Sur la figure 2.5 la
vitesse c est tracée en fonction des rapports a/p et h/λ.
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Figure 2.5 – Vitesse des ondes de Rayleigh en fonction de l’épaisseur de la métallisation relative
(hλ ), et du rapport de métallisation des électrodes (
a
p ).
Ainsi pour a/p = 0.4 et h/λ = 0.05, nous avons une vitesse c d’environ c '




· 0.05 ' 3840
300 · 106 · 0.05 ' 640 nm. (2.9)
2.2.6 Métallisation et connexions des électrodes des réflecteurs
Dans cette première étape de caractérisation, l’architecture du transducteur étu-
dié est une ligne à retard fonctionnant en transmission. Cette architecture n’utilise
donc pas de réflecteurs. Cependant, comme par la suite nous allons être amenés à en
utiliser, nous introduisons ici la démarche de leur dimensionnement. Contrairement
aux électrodes du transducteur, on souhaite maximiser la réflectivité des électrodes
des réflecteurs. Comme expliqué au chapitre 1, afin d’additionner la réflectivité mé-
canique et électrique (section 1.5.3), la configuration électrique des électrodes est en
circuit ouvert.
Pour estimer la réflectivité des électrodes des réflecteurs, nous nous sommes basés
sur les résultats de simulation de l’article "Short reflectors operating at the funda-
mental and second harmonics on LiNbO3 Y X − 128◦" [52]. La figure 2.6 tirée de
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cet article, représente la réflectivité par longueur d’onde pour des électrodes connec-
tées en circuit ouvert en fonction du rapport de métallisation a/p et d’épaisseur de
métallisation h/λ.
Figure 2.6 – Réflectivité par longueur d’onde pour des électrodes connectés en circuit ouvert [52].
Les traitillés représentent les épaisseurs de métallisation h/λ0 = 3%, h/λ0 = 5% et h/λ0 = 8%.
D’après le graphe de la figure 2.6, on observe que la réflectivité des électrodes
n’augmente pas linéairement avec le rapport a/p. A partir du rapport a/p = 0.65, la
réflectivité augmente moins rapidement. Notons par ailleurs que le rapport a/p est
limité par la technologie de fabrication (une augmentation du rapport a/p impose
la contrainte d’une gravure plus fine des électrodes).
Dans le cas des dispositifs "prototypes" présentés dans ce chapitre, le rapport de
métallisation des électrodes des réflecteurs est de 50% (a/p = 0.5). La réflectivité
des électrodes n’est pas optimisée (Fig. 2.6), la valeur de la réflectivité vaut 12%
de l’amplitude par longueur d’onde. Les réflecteurs des prototypes présentés ont
trois électrodes par réflecteur pour une surface couverte équivalente à une longueur
d’onde, soit une réflectivité d’environ 12% de l’amplitude du signal incident, ajoutant
des pertes d’insertion d’environ −18.5 dB.
2.2.7 Diffraction
Les ondes élastiques de surface sont sujettes au phénomène de diffraction. Ce phé-
nomène de diffraction est analogue au phénomène de diffraction observé en optique
lorsque la lumière traverse une fente très fine ou une ouverture de petite dimension
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(de l’ordre de la longueur d’onde). Nous présentons deux modèles pour déterminer
la figure de diffraction d’une ondes élastique de surface générée par un transduc-
teur. La première méthode simplifiée considère le substrat piézoélectrique comme
isotrope, bien que ce ne soit pas le cas [53]. La deuxième méthode tient compte de
la variation de vitesse selon l’angle de propagation des ondes [54].
2.2.8 Diffraction en milieu isotrope
La diffraction d’une onde SAW en milieu isotrope dépend de la même équation






— F , paramètre de Fresnel [sans dimension] ;
— W , largeur de l’ouverture du canal acoustique [m] ;
— D, distance entre l’ouverture et le point d’évaluation [m].
Pour des valeurs de F < 1, on se trouve dans la région de Fresnel, aussi appelée
région de champ proche. Dans cette région, la figure de diffraction est essentielle-
ment de la forme d’un faisceau parallèle ayant des petites variations sur les profils
de l’amplitude et de la phase. Dans cette région, toute l’énergie acoustique est es-
sentiellement confinée dans une bande de la largeur de l’ouverture.
Pour des valeur F > 1, on se trouve dans la région de Frauenhofer aussi appelée
région des champs lointains. Dans cette région la distribution de l’énergie acoustique
n’a aucune ressemblance avec celle émergeant de l’ouverture.
Application numérique, soit :
— F = 1, région de Fresnel ;
— W = 800 · 10−6 m, ouverture du transducteur ;
— f0 = 300 · 106 Hz, fréquence centrale ;






F ·W 2 · f
v
=
1 · (800 · 10−6)2 · 300 · 106
3979
' 4.8 cm (2.11)
L’équation de la diffraction en milieu isotrope donne une distance de propagation
des ondes élastiques de 4.8 cm avant de sortir de la région de Fresnel.
2.2.9 Diffraction pour le LiNbO3 Y X − 128◦
La distance de Fresnel avant la diffraction des ondes élastiques dépend de l’ou-
verture du canal acoustique W . L’équation 2.12 donnant la distance de propaga-
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tion avant diffraction tenant compte de l’anisotropie du matériaux piézoélectrique,
est uniquement valable si la courbe de lenteur du matériau "slowness curve" (vi-
tesse des ondes élastiques en fonction de l’angle de propagation des SAW) peut-
être approximée à une parabole. Cette approximation est valable pour le cas du
LiNbO3 Y X − 128◦ et du SiO2 ST − X [54]. Par contre, ce n’est pas le cas du
LiTaO3 36
◦Y −X et du LiNbO3 Y − Z.
La distance de Fresnel peut être approximée selon la formule suivante :
DF ' W
2 · k0
10 · pi · |b| , (2.12)
— DF , est la distance que l’onde peut parcourir avant la diffraction [m] ;
— W , ouverture du canal acoustique [m] ;
— b, coefficient d’anisotropie propre au substrat piézoélectrique : b = 1 + dγ/dθ,
(pour LiNbO3 YX-128◦ : b=0.65) ;
— k0, vecteur d’onde m−1.





On choisit une largeur d’ouverture du canal W d’environ 800 µm, soit environ
60λ. Cette largeur d’ouverture a été déterminée par simulation afin que l’impédance
du dispositif SAW soit d’environ 50 Ω. A partir de cinq fois la distance de Fresnel
DF , l’amplitude des ondes est fortement atténuée, nous nommons cette distance
Ddif [54], soit :
Ddif ' 5 ·DF ' 5 · W
2




' 7.4 · 10−2 m. (2.14)
Ainsi, l’onde peut se déplacer sur une distance de 7.4 cm dans un canal acoustique
ayant la même ouverture que le transducteur avant de perdre sa puissance par effet
de diffraction [54].
La figure 2.7 donne un aperçu de l’évolution de l’amplitude du signal et de sa
phase en fonction de la distance parcourue par l’onde. L’abscisse est une distance
normalisée x̂ tel que [54] :
x̂ =
x · |b| · λ
W 2
. (2.15)
La distance x est normalisée comme suit :
x̂ =
x
5 ·DF , (2.16)
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— x, distance [m] ;
— DF , distance de Fresnel [m].
Cette distance normalisée x̂ = 1 marque le moment où l’amplitude commence
à être fortement atténuée et où le déphasage commence à devenir important (Fig.
2.7). La distance x̂ = 1 est cinq fois plus grande que la distance de Fresnel X̂F . Dans
notre exemple l’onde se déplace donc sur 1.5 cm dans les conditions de Fresnel mais
commence à être fortement atténuée à partir de 7.5 cm.
L’ouverture du transducteur d’entrée Wa est la même que l’ouverture du trans-














Figure 2.7 – Evolution de l’amplitude et de la phase du signal en fonction de la distance parcourue
normalisée x̂ [54].
2.2.10 conclusion
L’approximation en milieu isotrope donne une distance de propagations des ondes
de 4.8 cm avant que la diffraction ne devienne trop importante. La méthode tenant
compte du changement de vitesse selon l’angle de propagation donne une distance
de 7.5 cm avant que la diffraction ne devienne trop importante. Les deux méthodes
donnent des résultats pour le LiNbO3 Y X − 128◦ du même ordre de grandeur.
2.2.11 Pertes de propagation
Cette section introduit deux types de pertes de propagation : les pertes de propa-
gation sur la surface libre et les pertes de propagation sur les électrodes métallisées.
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2.2.11.1 Pertes de propagation sur la surface libre
Lorsqu’une onde élastique se propage sur une surface libre, son amplitude s’at-
ténue au cours de la propagation par le biais de différents mécanismes de pertes
(chaleur, effets mécaniques). Ces pertes sont appelées pertes de propagation sur
la surface libre et sont représentées par le facteur de pertes de propagation α en
[dB/µs].
Comme la plus grande partie des pertes de propagation provient de la transforma-
tion de l’énergie mécanique en chaleur (interactions avec les phonons thermiques),
plus la fréquence est élevée plus les pertes sont importantes.
En effet, les ondes mettent en mouvement les atomes du substrat piézoélectrique.
Ces atomes vibrent et transforment une partie de l’énergie acoustique en chaleur. À
cause de la non-linéarité élastique, il y a une interaction entre les ondes élastiques
et les phonons thermiques de très haute fréquence résultant en une augmentation de
l’énergie thermique.
Pour le LiNbO3 Y X−128◦ à une température ambiante de 25 C◦, les pertes sont
estimées à partir de la formule empirique des pertes dans la coupe LiNbO3 Y Z [26]
donnant ainsi un ordre de grandeur des pertes pour la coupe LiNbO3 Y X − 128◦ :
α = 0.19 · f + 0.88 · f 2, (2.17)






— f , fréquence de fonctionnement[GHz] ;
— le coefficient 0.19 exprime l’atténuation de l’amplitude de l’onde dans l’air ;
— le coefficient 0.88 exprime l’atténuation de l’amplitude de l’onde par effet ther-
mique.
Dans notre exemple, la fréquence du transducteur standard est approximée à la
fréquence centrale f0 = 0.3 GHz, soit un facteur de pertes α de l’ordre de :




2.2.11.2 Pertes de propagation sur les électrodes métallisées
Les pertes de propagations sur les électrodes métallisées sont données par l’ex-
pression [26] :
α2 = K · f 20 , (2.19)






— f0, fréquence de fonctionnement[GHz] ;
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— K constante empirique, K = 3 pour une épaisseur d’un film de 50 nm et
K = 5.2 pour l’épaisseur d’un film de 200 nm. [26]
Dans le cas du transducteur standard, le faible nombre d’électrodes permet de
négliger les pertes de propagation sur la surface métallisé.
2.3 Modèle du premier ordre et estimation des pertes d’in-
sertion
Afin d’estimer les pertes d’insertion de notre système, nous avons réalisé des simu-
lations pour le dispositif SAW standard avec un modèle du premier ordre développé
par Hartmann, Bell et Rosenfeld [55] [56]. Ce modèle décrit un dispositif SAW avec
deux transducteurs identiques sans apodisation et fonctionnant en transmission. Il
tient compte du comportement mécanique et électrique du dispositif SAW mais il
ne prend pas en compte les phénomènes du deuxième ordre, comme par exemple les
réflexions parasites [57]. Ce modèle est basé sur le circuit équivalent de Mason [58],
[55].
2.3.1 Circuit équivalent de Mason
Le circuit équivalent de Mason (Fig. 2.8) est défini par [58] [59] :
— la capacité statique du transducteur Ct ;
— la susceptance acoustique Ba(f) ;
— la conductance de rayonnement Ga(f).
L’admittance Y du circuit équivalent de Mason exprimée en fonction de la fré-
quence f est donnée par la formule [58] [57] :




Figure 2.8 – Circuit équivalent de Mason, Ct la capacité statique, Ba(f) la susceptance acoustique,
Ga(f) conductance de rayonnement.
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2.3.2 Capacité statique
La capacité statique d’un transducteur Ct dépend [57] :
— de la capacité intrinsèque C0 du substrat, pour le LiNbO3 Y X − 128◦ C0 =
5 pF/cm ;
— du nombre de paires d’électrode Np (Np = 1) ;
— de l’ouverture acoustique du transducteur W (W = 800 µm).
Cette capacité statique Ct a pour expression [57] :
Ct = Np · C0 ·W = 1 · 5 · 10−11 · 800 · 10−6 = 4 · 10−14 F. (2.21)
Comme le transducteur a une paire d’électrodes, sa capacité statique est très
faible Ct = 6 · 10−14 F .
La figure 2.9 représente la susceptance due à la capacité du transducteur, soit le





















Figure 2.9 – La susceptance (j · Ct · ω) de la capacité augmente en fonction de la fréquence.
La susceptance due à la capacité est proportionnelle à la fréquence f .
2.3.3 Conductance de rayonnement
La conductance de rayonnement Ga correspond à la génération des ondes élas-
tiques. Elle se calcule à partir de la formule [57] :
Ga(f) = 8 · k2 · C0 ·W · f0 ·N2p · sinc(X)2, (2.22)
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avec




— k2, coefficient de couplage (k2 = 0.05) ;
— C0, capacité statique du matériaux (C0 = 5 pF/cm) ;
— f , fréquence de fonctionnement ;
— f0, fréquence centrale du transducteur f0, (f0 = 300 MHz) ;
— Np, nombre de paires d’électrodes Np, (Np = 1).




















Figure 2.10 – Conductance de rayonnement normalisé (Ga(f)/Ga(f0))
La conductance de rayonnement Ga, égale à la partie réelle de l’admittance Y
(Ga = Re{Y }), fournit le travail nécessaire à la génération des ondes élastiques. Sur
la figure 2.10, nous avons représenté la conductance de rayonnement Ga en fonction
de la fréquence f . Le maximum de la courbe est centré à 300 MHz et signifie que
pour cette fréquence le transducteur travaille à l’optimum.
2.3.4 Susceptance acoustique
La suceptance acoustique correspond à la puissance stockée dans le transducteur.
La susceptance acoustique en fonction de la fréquence est décrite par la formule :
Ba(f) = Ga(f0) · sin(2 ·X)− 2 ·X
2 ·X2 , (2.24)
où, f0 correspond à la fréquence centrale du transducteur (ici f0 = 300 MHz)



















Figure 2.11 – Susceptance acoustique normalisée (Ba(f)/Ga(f0))
À 300MHz la susceptance acoustique est nulle. Par conséquent, à cette fréquence,
le rendement du transducteur est optimal du transducteur.
2.3.5 Pertes d’insertion des transducteurs
Les pertes d’insertions du transducteur correspondent aux pertes globales du
dispositif SAW. Les pertes d’insertion d’un transducteur peuvent être modélisées
à partir de la conductance de rayonnement, de la susceptance acoustique et de la
capacité statique [57]. On ne tient pas compte des pertes de propagation dans ce
modèle. Les pertes d’insertion IL (Insertion Losses) en foncion de la fréquence f
sont décrites par la formule [57] :
IL(f) = 10 · log10
(
2 ·Ga(f) ·Rg
(1 +Ga(f) ·Rg)2 + (Rg (2 · pi · f · Ct +Ba(f)))2
)
, (2.25)
où Rg est la résistance de charge, le plus souvent 50Ω car les antennes, les appareils
de mesures, les connecteurs sont souvent dimensionnés pour cette impédance.
Ce modèle des pertes d’insertion est un modèle du premier ordre qui donne un
ordre de grandeur sur les pertes d’insertion. Les pertes d’insertion sont d’environ
40 dB et la bande passante du système (deux transducteurs) est plus proche de
100 MHz que des 200 MHz souhaités (Fig. 2.12). Ce modèle simplifié a l’avantage
de donner instantanément une estimation de la fonction de transfert mais une si-
mulation de type FEM/BEM (FEM "Finite Element Method" ; BEM "Boundary
Element Method"), est nécessaire pour confirmer ces résultats.














Figure 2.12 – Les pertes d’insertion du dispositif SAW (les deux transducteurs)
2.4 Simulation FEM/BEM et conclusion
La société GVR Trade SA de Victor Plessky a mis à ma disposition durant
cette thèse son logiciel de simulation (FEMSAW) de dispositif SAW. Ce logiciel
fonctionne selon la méthode des éléments finis (FEM "Finite Element Method")
ainsi que selon la méthode des éléments de frontière (BEM "Boundary Element
Method"). Ce logiciel prend en compte de nombreux paramètres comme l’épaisseur
de métallisation ou la répartition des charges sur les électrodes. C’est donc un logiciel
très complet et très précis, mais le temps de calcul pour des architectures complexes
(LFM) peut être long, (4 à 7 jours). Toutes les simulations de cette thèse sont
obtenues grâce à ce logiciel.
Nous simulons la fonction de transfert de transmission (paramètre S21) du dispo-
sitif SAW standard dimensionné dans la section 2.2 et dont les pertes ont été estimées
dans la section précédente. L’écart entre les deux transducteurs est d’environ 1 mm
soit environ 250 ns de propagation. La figure 2.13 permet de comparer la fonction
S21 calculée par le modèle du premier ordre et par la réponse donnée par le logiciel
"FEMSAW". Le résultat obtenu avec le système du premier ordre (Fig. 2.12) est
très proche du résultat obtenu par FEMSAW. Les pertes d’insertion sont d’environ
40 dB et la bande passante (à −3 dB du maximum) est proche de 150 MHz. La
figure 2.14 présente les pertes dans le domaine temporel : l’écho arrivant au bout de
250 ns présente une perte d’insertion de −40 dB ce qui est trop grand par rapport
aux 30 dB de perte fixés dans le chapitre 1.
Par conséquent, le transducteur standard n’est pas adapté pour du codage spec-
















S12 : frequence en MHz



















Figure 2.14 – Transformée de Fourier inverse de la fonction de transfert S21 simulée avec le logiciel
"FEMSAW". L’écho apparaît à 250 ns ce qui correspond au temps de propagations des ondes entre
les deux transducteurs.
tral très large bande. Pour un dispositif SAW sans fil, les pertes sont trop importantes
(chapitre 1). Bien qu’il n’y ait qu’une paire d’électrodes, la bande passante n’est pas
suffisamment large. Pour remédier à ce problème, nous testons une architecture de
transducteur modulé linéairement en fréquence (LFM).
2.5. Dimensionnement de Transducteur Modulé Linéairement en Fréquence (LFM) 73
2.5 Dimensionnement de Transducteur Modulé Linéairement
en Fréquence (LFM)
Cette section détaille pas à pas le dimensionnement d’un transducteur modulé
linéairement en fréquence (LFM) sur la bande passante 200 MHz − 400 MHz.
2.5.1 Gain de traitement
Le premier chapitre rappelle que l’autocorrélation d’un signal LFM permet d’ob-
tenir une impulsion comprimée et améliore le rapport signal sur bruit, appelé gain
de traitement ("processing gain"). Cette particularité est aujourd’hui utilisée en ex-
ploitation de signaux radar. Le gain de traitement G est défini par le produit suivant
[31] :
G = B · T, (2.26)
— G, gain de compression (sans unité) ;
— B, bande passante du transducteur [Hz] ;
— T , durée du signal d’interrogation [s].
Plus le produit de la bande passante par le temps d’interrogation est grand,
meilleur est le rapport signal sur bruit [31]. Nous verrons dans cette section que
certains facteurs limitent le gain de traitement. Par conséquent, l’équation ci-dessus
n’est valable que pour une certaine plage de valeurs. Dans le cas des matériaux à
fort coefficient piézoélectrique, le gain de traitement pour des dispositifs SAW ne
peut pas être trop grand (≤ 1000), comme expliqué dans la section 2.5.3.
Afin de réaliser facilement un prototype et en raison de contraintes technologiques,
nous avons décidé d’utiliser un gain de 100 (ce nombre est justifié dans la section
2.5.3) avec une bande passante de 200 MHz, ce qui donne un signal d’interrogation
d’une durée de 500 ns correspondant à une longueur de transducteur de 2 mm sur






200 · 106 = 500 ns. (2.27)
2.5.2 Nombre de paires d’électrodes
Le nombre de paires d’électrodes dans le transducteur dépend de la fréquence
centrale et de la durée du signal d’interrogation, selon l’équation suivante [30] :
NbP = Fc · T, (2.28)
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— NbP , nombre de paires d’électrodes ;
— Fc, fréquence centrale du transducteur [Hz] ;
— T , durée du signal d’interrogation [s].
Considérant un temps d’interrogation de 500 ns et une fréquence centrale de
300 MHz, nous calculons le nombre de paires d’électrodes :
NbP = 300 · 106 × 500 · 10−9 = 150. (2.29)
Donc 150 paires d’électrodes seront nécessaires pour un transducteur modulé
linéairement en fréquence entre 200− 400 MHz.
2.5.3 Le nombre optimal d’électrodes
La bande passante d’un transducteur LFM ne dépend pas du nombre d’élec-
trodes, cependant ce nombre ne peut pas être fixé arbitrairement. Un nombre trop
faible d’électrodes ne convertirait qu’une petite partie de la puissance électrique en
puissance mécanique et réciproquement. Un trop grand nombre d’électrodes n’est
pas non plus souhaitable, car toutes les électrodes ne travailleraient pas en phase :
certaines convertiraient la puissance électrique en puissance mécanique pendant que
d’autres reconvertiraient cette même puissance mécanique en puissance électrique.
— Le nombre maximum d’électrodes (Nmax = 20) définit la limite théorique du
nombre d’électrodes pouvant travailler sur une même fréquence (section 2.2.2).
— Le nombre efficace d’électrodes (Neff ) définit le nombre d’électrodes travaillant
sur une même fréquence.
Dans un transducteur LFM, le nombre efficace (Neff ) doit toujours être inférieur
au nombre maximum d’électrodes (Nmax) [51] [60] :
Neff < Nmax. (2.30)
Dans un transducteur LFM, le nombre efficace de paires d’électrodes (Neff ) tra-
vaillant pour une même fréquence est défini par [60] :
Neff =
wc
2 · pi ·√|µ(Ts)| , (2.31)
— Neff , nombre de paires d’électrode opérant d’une manière acceptable sur une
même fréquence ;
— wc = 2 · pi · fc, fréquence centrale [rad · s−1] ;
— µ, le facteur µ(Ts) décrit l’évolution des fréquences en fonction du temps d’un
signal chirp (dérivé), dans le cas d’un signal LFM, µ est constant.
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En introduisant |µ(Ts)| = BT [61] dans (2.31), il vient :
Neff =
2 · pi · fc









On détermine Neff pour une fréquence centrale fc = 300 MHz, un temps d’in-
terrogation T = 500 ns, et une bande passante B = 200 MHz :
Neff = 300 · 106 ·
√
500 · 10−9
200 · 106 = 15. (2.33)
Le nombre de paires d’électrodes efficaces travaillant sur une même fréquence est
de 15. L’architecture du transducteur que nous avons choisie est optimisée car le
nombre efficace Neff est inférieur au nombre maximum d’électrodes (Nmax = 20),
il n’y aura donc pas de travail destructif des électrodes tout en assurant un bon
rendement pour la conversion des puissances mécanique et électrique. Nous rappelons
que le but de réaliser des prototypes entre 200 MHz − 400 MHz est d’analyser et
de comprendre leur fonctionnement afin de concevoir des circuits fonctionnant dans
la bande 2 GHz − 2.5 GHz. Dans ce cadre, nous devons comparer les résultats
expérimentaux aux résultats obtenus avec un logiciel de simulation FEM-BEM.
Le gain de traitement G du transducteur dépend de la bande passante B et
du temps que met une onde pour parcourir l’ensemble du transducteur (T ). Si la
bande passante est fixée, le gain dépend de T et donc du nombre d’électrodes du
transducteur. Le tableau 2.4 donne le nombre efficace Neff de paires d’électrodes en
fonction du gain de traitement G pour une bande passante fixée de 200 MHz.
Gain 50 100 150 200 250 300
Neff 11 15 19 21 24 26
Table 2.4 – Le nombre efficace Neff de paires d’électrodes en fonction du gain de traitement G
pour une bande passante fixée de 200 MHz
D’après le tableau, on peut estimer que le gain de traitement dans cette appli-
cation pourrait être au maximum de 150 en considérant Nmax = 20. Le nombre
maximum et le nombre effectif de paires d’électrodes donne un ordre de grandeur
afin de savoir si le dimensionnement du transducteur est raisonnable.
2.5.4 Position des électrodes
Le transducteur utilise 150 paires d’électrodes modulées linéairement en fréquence
en fonction du temps selon la formule suivante [13] [30] :
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— ω, pulsation considérée [ rad
s
] ;
— f0, fréquence initiale [Hz] ;
— B, bande passante du transducteur [Hz] ;
— T , durée du signal d’interrogation [s].
Le signe ±B
T
définit l’évolution du signal : +B
T
correspond au "chirp" croissant et
−B
T
le "chirp" correspond au "chirp" décroissant.






















φ(t) = 2 · pi
(
f0 · t± B




L’équation (2.38) ci-dessus donne l’évolution de la phase du signal LFM. Une
électrode est placée tous les 180◦ de la longueur d’onde correspondant aux différents
temps de propagation tn, soit en reliant la phase avec la position des électrodes, on
a :
φ(tn) = n · pi. (2.39)
L’indice n des électrodes est obtenu en insérant (2.38) dans (2.39) :
n · pi = 2 · pi
(
f0 · t± B





On cherche à résoudre l’équation (2.40), afin de trouver les temps de propagation
tn correspondant à la position des électrodes. Pour cela, on écrit (2.40) sous la forme :
0 = ±B
T
· t2n + 2 · f0 · tn − n. (2.41)
On résout l’équation du second degrée (2.41) pour le temps de propagations tn :
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Comme ∆ > 0, il y a donc deux solutions mathématiques possibles dont une
seule a un sens physique (on ne peut pas avoir de temps négatif par principe de
causalité) :
tn =
−2 · f0 +
√




tn = T ·
−f0 +
√
(f 20 )± BT · n
B
. (2.44)
En connaissant le temps tn que parcourt une onde pour arriver sur une électrode
et la vitesse de propagations dans le transducteur, nous déduisons la positions des
électrodes en fonction de leur indice n. Pour un transducteur LFM ayant 150 paires
d’électrodes, n varie entre 0 et 299 (ce qui correspond aux 300 électrodes) :
P (n) = V × T ×
−f0 +
√
f 20 ± BT · n
B
, (2.45)
— P (n), position de l’électrode en fonction de son numéro d’ordre ;
— f0, fréquence initiale [Hz] ;
— B, bande passante du transducteur [Hz] ;
— T , temps que met une onde pour parcourir le transducteur en entier (aussi
appelé signal d’interrogation) [s].
2.5.5 Sens de propagation des ondes
Le sens de propagation des ondes dans un transducteur LFM a une grand im-
portance. Si le rapport bande passante sur fréquence centrale du transducteur est
plus grande que 20% (B/f0 > 20%), la propagation des ondes élastiques du côté
des hautes fréquences donnera de meilleurs résultats que la propagation des ondes
du côté des basses fréquences [62]. La longueur d’onde élastique de surface hautes
fréquences est trop petite par rapport à la largeur des électrodes dimensionnées pour
les basses fréquences : les électrodes basses fréquences sont un obstacle pour les ondes
hautes fréquences qui sont atténuées et transformées en ondes de volume [62]. Le
rapport bande passante sur fréquence centrale du transducteur LFM présenté dans
ce chapitre est de 67% (200 MHz/300 MHz = 0.67), il faut donc tenir compte du
sens de propagation dans le transducteur.
2.6 Exemple expérimental d’architecture SAW
Le transducteur LFM dimensionné pour la simulation a :
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— une bande passante de 200 MHz (200 MHz − 400 MHz) ;
— une durée du signal d’interrogation de 500 ns ;
— gain B · T = 200 · 0.5 = 100 ;
— 150 paires d’électrodes ;
— une ouverture acoustique de 800 µm ;
— une épaisseur de métallisation de 470 nm.
Nous avons conçu différentes versions de capteurs SAW à partir de ces données
de bases. Pour chaque version de transducteur, nous avons conçu deux variantes de
dispositif, un dispositif fonctionnant en transmission et un dispositif fonctionnant
en réflexion.
2.6.1 Deux types de dispositifs SAW
Dans cette section, nous présentons le dispositif SAW fonctionnant en transmis-
sion et le dispositif SAW fonctionnant en réflexion.
2.6.1.1 Dispositif SAW fonctionnant en transmission
Nous avons mis en œuvre un dispositif SAW avec deux transducteurs, de type
quadripôle (Fig. 2.15). L’architecture est composée d’un transducteur LFM en entrée
et d’un transducteur très large bande en sortie avec des périodes constantes. Le but
de cette architecture est de caractériser le transducteur LFM.
Figure 2.15 – Dispositif SAW fonctionnant en transmission afin de caractériser le transducteur
LFM.
Le transducteur de sortie a trois électrodes Nbelectrode = 3 , la fréquence centrale
est fc = 300 MHz. La bande passante ∆f est estimée à 200 MHz [13] :
∆f = 2 · f
Nbelectrode
= 2 · 300
3
= 200 MHz. (2.46)
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2.6.1.2 Dipositif SAW fonctionnant en réflexion
Le deuxième dispositif fonctionnant en réflexion (dipôle) contient l’information
permettant d’extraire la température grâce aux réflecteurs. Ces dispositifs seront par
la suite utilisés comme capteurs de température (Fig. 2.16).
Figure 2.16 – Dispositif SAW fonctionnant en réflexion afin de réaliser un capteur interrogeable
sans fil.
Les distances relatives entre les réflecteurs sont les mêmes quelque soit le dispositif
SAW.
Distance Réflecteur 1 Réflecteur 2 Réflecteur 3
Distance absolue [µm] 2079 2177 3174
Retard absolu [ns] à 25◦C 522 547 797
Retard absolu [ns] à 100◦C 524.94 550.07 801.48
Table 2.5 – Distance absolue entre la fin du transducteur et les réflecteurs.
Les réflecteurs d’un même dispositifs SAW ont le même nombre d’électrodes,
certains dispositifs SAW ont des réflecteurs avec quatre électrodes d’autre trois, ce
qui donne respectivement pour les bandes passantes 150 MHz et 200 MHz. La
réflectivité des électrodes dépend de leur géométrie [52]. Pour la géométrie utilisée
dans cette thèse, chaque électrode réfléchit environ 4 % de l’amplitude du signal soit
une atténuation d’environ −28 dB. Un réflecteur composé de 3 électrodes atténue le
signal SAW d’environ −18.5 dB. Une grande partie de l’énergie est perdue à cause
du faible coefficient de réflexion des réflecteurs.
2.6.2 Variantes de transducteur
Nous avons réalisé deux variantes de transducteurs LFM, en modifiant l’ouver-
ture du canal acoustique en appliquant une apodisation. La première variante est la
référence correspondant au transducteur simulé. La deuxièmes variantes est direc-
tement fabriquée et analysée par des mesures. Toutes les variantes de transducteurs
ont les paramètres identiques suivants :
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— durée du signal d’interrogation 500 ns ;
— gain G = B · T = 200 · 0.5 = 100 ;
— rapport métallisation a/p = 0.5.
Pour les transducteur fonctionnant en transmission, le seul paramètre modifié
est l’apodisation. Pour les transducteurs fonctionnant en réflection, les paramètres
modifiés sont :
— l’ouverture W du canal acoustique (apodisation) ;
— le nombre d’électrode par longueur d’onde 2 (standard) et 4 ("split finger").
Ce qui donne quatre variantes.
2.6.2.1 Transducteur référence
Le transducteur de référence présenté à la figure 2.17 a les propriétés suivantes :
— ouverture acoustique absolue constante W = 800 µm ;
— forme standard des électrodes, soit 2 électrodes par longueur d’onde.
Figure 2.17 – Transducteur de référence.
La forme des doigts est standard sans apodisation. L’ouverture acoustique relative
du transducteur par rapport à la longueur n’est pas constante. Comme l’impédance
du transducteur dépend en partie de l’ouverture acoustique, l’impédance n’est pas la
même le long du transducteur. L’énergie des ondes élastiques n’est donc pas répartie
uniformément dans le transducteur avec une tendance à être plus importante pour les
fréquences correspondant à la partie du transducteur la mieux adaptée en impédance.
2.6.2.2 Electrode dédoublée
Le transducteur de référence est légèrement modifié. Au lieu d’avoir une alter-
nance entre les électrodes des deux potentiels, les doigts sont dédoublés de telle
sorte que l’on retrouve deux électrodes consécutives au même potentiel (Fig. 2.18).
La longueur d’onde n’est plus définie par 2 électrodes mais par 4.
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λ
Figure 2.18 – Les électrodes du transducteur sont dédoublées afin d’atténuer les réflexions para-
sites.
Cette technique de dédoublement des électrodes, appelée "Split Fingers", est utili-
sée dans les transducteurs à pas constant afin de minimiser les réflexions mécaniques
parasites. Pour les "split fingers", la période géométrique est λ
4
et les ondes réfléchies







Les résultats de transducteur utilisant les "Split Finger" sont uniquement pré-
sentés pour les dispositifs SAW fonctionnant en réflexion.
2.6.2.3 Apodisation
L’apodisation adapte l’ouverture du canal acoustique du transducteur en fonction
des fréquences afin de répartir uniformément la puissance des ondes générées par le
transducteur. Sur la figure 2.19, la zone active du transducteur est représentée par
la zone foncée. La surface active varie en fonction de la fréquence. Répartir plus
uniformément la puissance des fréquences de la bande passante est important pour
respecter la réglementation des communications sans fil.
2.7 Résultats des différentes architectures
Cette section traite des mesures en transmission (paramètre S21) faites sur les
architectures de capteurs type quadripôle fonctionnant entre 200 MHz et 400 MHz,
ainsi que des résultats théoriques obtenus avec le logiciel FEMSAW. Trois types de
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1500 µm 500 µm
Figure 2.19 – Transducteur apodisé, la surface active du transducteur est en foncé
mesures expérimentales différentes vont être comparées :
— Les premières mesures sont faites au testeur sous pointes sur des wafers fabri-
qués par "C-Tech" en Corée.
— Les deuxièmes mesures sont faites au testeur sous pointes sur des wafers fa-
briqués dans la ligne Pilote "MiMENTO/FEMTO-ST" à Besançon.
— Les troisièmes mesures sont faites sur les capteurs encapsulés fabriqués par
"C-Tech".
Nous analyserons aussi plusieurs mesures faites sur les mêmes familles de capteurs
afin d’évaluer leur répétabilité. Nous comparerons les mesures avec la théorie afin
de mieux comprendre les différents phénomènes qui régissent notre système. Dans
ce document, nous allons traiter les mesures par "familles" de capteurs.
2.8 Transducteur de référence
Dans cette section, nous présentons les résultats des mesures et des simulations
de la fonction de transfert S21 pour trois capteurs de la famille "1dw1s12m5".
Le transducteur a 150 paires de doigts soit une taille de 1884 µm. La distance d
entre le transducteur d’entré et le transducteur de sortie (Fig. 2.20 ) diffère entre la
simulation et la théorie pour des raisons pratiques, mais cela n’a pas d’incidence sur
les résultats. En effet, à 300 MHz, les pertes de propagations sont très faibles. Le
rapport de métallisation a/p sur l’écart entre les doigts est de 50%. Le transducteur
de sortie est composé de 3 électrodes. L’écart centré sur 300 MHz entre les électrodes
est constant.
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Figure 2.20 – Capteur fonctionnant en transmission de la famille "1dw1s12m5"
2.8.1 Fonction de transfert S12
La fonction de transfert S12 en transmission dans le domaine fréquentiel permet
d’estimer la puissance transmise par le transducteur et d’observer la répartition de









































































Figure 2.21 – Fonction de transfert S12, (a) simulation, (b) dispositif avec une épaisseur de
154, 7 nm ± 2.8 nm, (c) dispositif avec une épaisseur de 458, 6 nm ± 2.6 nm, (d) même dispositif
que en (c) mais connecté dans un boîtier
— La figure 2.21(a) présente la réponse S12 obtenue par la simulation.
— La figure 2.21(b) présente les réponses S12 pour trois dispositifs SAW sur un
wafer fabriqué par C-Tech dont l’épaisseur de métalisation est 458, 6 nm± 2.6 nm.
— La figure 2.21(c) présente les réponses S12 mesurées de trois dispositif SAW
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sur un wafer fabriqués par MIMENTO/FEMTO-ST dont l’épaisseur de méta-
lisation est 154, 7 nm ± 2.8 nm.
— La figure 2.21(d) présente les réponses S12 mesurées sur deux dispositifs mis
en boîtier avec un wafer fabriqué chez C-Tech en Corée.
Les réponses S12 mesurées concordent avec la simulation (FEM/BEM). La bande-
passante se situe entre 200MHz et 430MHz, avec un niveau qui varie de −40 dB à
−30 dB. Cette différence d’amplitude en fonction de la fréquence est due à l’absence
d’apodisation : le transducteur a la même ouverture acoustique W absolue quelque
soit la fréquence. La puissance des ondes générées est concentrée sur les zones avec
une grande ouverture acoustique relative W/λ. On n’observe pas de différences ma-
jeures entre les différents spectres de la Fig. 2.21.
2.8.2 Réponse impulsionnelle
La réponse impulsionnelle dans le domaine temporel est calculée en utilisant la
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Figure 2.22 – Réponse impulsionnelle dans le domaine temporel, (a) simulation, (b) dispositif avec
une épaisseur de 154, 7 nm ± 2.8 nm, (c) dispositif avec une épaisseur de 458, 6 nm ± 2.6 nm,
(d) même dispositif que en (c) mais connecté dans un boîtier
La réponse impulsionnelle (Fig. 2.22) donne un écho d’une durée de 500 ns cor-
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respondant au temps de propagation des ondes dans le transducteur LFM. L’écho
généré par le transducteur est modulé linéairement en fréquence : chaque période
correspond à une paire d’électrodes. Les premières périodes ont une fréquence de
400 MHz et les dernières périodes ont une fréquence de 200 MHz. L’amplitude de
l’écho augmente en fonction de la fréquence, car l’ouverture acoustique relative en
fonction de la longueur d’onde W/λ n’est pas constante.
Il n’y a pas de différence majeure entre les différentes réponses impulsionnelles,
présentées sur Fig. 2.22. Nous pouvons cependant noter qu’il y a un peu moins
de pertes sur les signaux des dispositifs venant de "C-Tech". Cette diminution des
pertes est due à un meilleur rapport h/λ.
Par la suite, nous utilisons l’écho "chirp" (théorique ou mesuré) pour calculer le
signal d’interrogation utilisé dans intercorrélation entre la réponse impulsionnelle et
l’écho "chirp". L’intercorrélation comprime l’écho et améliore le rapport signal sur
bruit (gain de traitement, chapitre 1, section 1.7.5).
Le gain de traitement, obtenu à partir l’intercorrélation de l’écho "chirp" théo-
rique et de la réponse impulsionnelle, dépend du déphasage de ces deux signaux.
2.8.3 Étude de la phase
Pour que l’intercorrélation fonctionne il est important que le signal LFM réfléchi
par le transducteur LFM (réponse impulsionnelle) ne soit pas trop différent du signal
LFM théorique (chapitre 1, section 1.7.5). Un déphasage plus grand que 90◦ introduit
une trop grande distortion.
Dans un transducteur modulé linéairement en fréquence, la fréquence angulaire
a pour expression :












En remplaçant (2.49) dans (2.48), la phase phase d’un signal suit la loi suivante :
φ = 2 · pi ·
(
f0 · t− B




L’information importante est la déviation de la phase par rapport à la loi idéale
parabolique (2.50). En utilisant un logiciel de calcul (Matlab ou Octave), nous tra-
çons une courbe du deuxième degré décrivant la phase la plus semblable au sens des
moindres carrés aux courbes des phases expérimentales des signaux écho LFM. Les
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Figure 2.23 – Courbe représentant le déphasage du signal LFM mesuré sur la réponse impul-
sionnelle par rapport à la phase du signal LFM théorique, (a) simulation, (b) dispositif avec une
épaisseur de 154, 7 nm ± 2.8 nm, (c) dispositif avec une épaisseur de 458, 6 nm ± 2.6 nm, (d)
même dispositif que en (c) mais connecté dans un boîtier
différences de phase entre signaux LFM mesuré et théorique sont tracés en fonction
du temps sur la Fig. 2.23).
Le but de l’étude du déphasage entre les courbes expérimentales approximées et
la courbe théorique est d’observer l’influence de la métallisation des électrodes sur
le déphasage du signal. Le paramètre physique comme la différence de vitesse des
ondes sur la surface métallisée par rapport à la surface libre entraîne un déphasage
par rapport à l’équation théorique 2.50.
paramètres simulation wafer Corée boîtier Corée wafer Besançon
métalissation (nm) 470 458, 6 ± 2.6 458, 6 ± 2.6 154, 7 ± 2.8
déphasage 120◦ 60◦ 60◦ 30◦
Table 2.6 – Ecart de phase entres les mesures et la loi parabolique recherchée
Le tableau 2.6 ainsi que la figure 2.23, montre que plus l’épaisseur de métallisation
est importante plus le déphasage est important. Cependant, les différences de phases
sont inférieures à 60◦, le signal LFM théorique peut être intercorrélé avec le signal
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impulsionnel pour obtenir la compression de l’écho LFM.
2.8.4 Gain de traitement et compression
L’intercorrélation entre le signal LFM "chirp" et la réponse impulsionnelle amé-
liore le rapport signal sur bruit de l’écho ainsi que sa compression, voir Fig. 2.24 et
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Figure 2.24 – Echo comprimé obtenu par intercorrélation, (a) simulation, (b) dispositif avec une
épaisseur de 154, 7 nm ± 2.8 nm, (c) dispositif avec une épaisseur de 458, 6 nm ± 2.6 nm, (d)
même dispositif que en (c) mais connecté dans un boîtier
Le gain de traitement G obtenu lors de la compression dépend de la bande pas-
sante B = 200 MHz et de la durée du signal d’interrogation T = 500 ns :
G = B × T = 200 · 106 × 500 · 10−9 = 100 (2.51)
Le transducteur a un gain théorique de 100 (B ·T = 100) soit 20 dB. Les fonctions
de transfert S21 donnent le niveau des pertes d’insertion pour chaque fréquence. Les
pertes d’insertions ILs12 sont de l’ordre de −35 dB (figure 2.21 ). Les amplitudes
des échos comprimés bénéficient du gain de traitement et ont des pertes d’insertion
ILecho de l’ordre de −18 dB à −15 dB (Fig. 2.25). Le gain de traitement Gmes
mesuré est donné par :
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Figure 2.25 – Agrandissement sur l’écho comprimé, (a) simulation, (b) dispositif avec une épaisseur
de 154, 7 nm ± 2.8 nm, (c) dispositif avec une épaisseur de 458, 6 ns ± 2.6 nm, (d) même dispositif
que en (c) mais connecté dans un boîtier
Gmes = ILecho − ILS12 = −15 + 35 = 20 dB (2.52)
Le gain de traitement mesuré Gmes des transducteurs SAW fonctionnant en trans-
mission est de l’ordre du gain de traitement théorique, soit de 20 dB.






500 · 106 = 5 ns (2.53)
La compression théorique des échos à −3 dB de leur maximum local est de 5 ns.
Les mesures de compression des échos (Fig.2.25) sont équivalentes.
paramètres simulation wafer Corée boitier Corée wafer Besançon
pic comprimé (dB) −16 −16 −15.5 −18
pic comprimé à −3 dB (ns) 5 5 5 5
Table 2.7 – Compression et gain de traitement
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2.8.5 Récapitulatif
Les résultats des dispositifs mesurés sont en accord avec les résultats théoriques.
La compression des échos est égale à la compression théorique, ce qui démontre
bien que les dispositifs SAW fonctionnent sur l’ensemble de la bande passante. Les
différences de phase sont moins importantes qu’attendues. Un déphasage maximum
d’environ ±30◦ soit au total 60◦ confirme que même si le signal théorique est utilisé
pour l’interrogation (intercorrélation entre le signal théorique et réponse impulsion-
nelle, sections 1.7.4 et 4.1) des dispositifs SAW, la compression et le gain fonctionnent
comme attendu. Les résultats des dispositifs SAW sont répétables. L’effet de l’épais-
seur de métallisation au niveau du signal comprimé est le suivant :
— une plus grande épaisseur de métallisation des électrodes réduit la résistivité
des électrodes et de ce fait les pertes, le rapport signal sur bruit est donc
amélioré ;
— Une plus grande épaisseur de métallisation augmente les erreurs sur la phase.
Si le chirp de la réponse impulsionnelle est utilisé comme filtre pour compresser
la réponse (inter-corrélation avec la réponse impulsionnelle), ces déviations de phase
par rapport au signal LFM idéal sont sans importance (chapitre 4).
Un récapitulatif des résultats expérimentaux est proposé en tableau 2.8
paramètres simulation wafer C-Tech boitier C-Tech wafer MIMENTO
métalissation (nm) 470 458, 6 ± 2.6 458, 6 ± 2.6 154, 7 ± 2.8
déphasage 120◦ 60◦ 60◦ 30◦
pic comprimé (dB) −16 −16 −15.5 −18
pic comprimé à −3 dB (ns) 5 5 5 5
Table 2.8 – Récapitulatif des résultats expérimentaux
2.9 Transducteur avec des doigts simples et apodisation
L’apodisation sur l’ouverture acoustique (Fig. 2.26) du transducteur permet d’ob-
tenir un signal dont l’amplitude est plus uniforme. Dans cette section nous compa-
rerons les résultats obtenus avec les transducteurs simples par rapport aux résultats
obtenus avec le transducteur apodisé. Nous donnerons les résultats pour les capteurs
fabriqués par C-Tech qui ont une épaisseur d’aluminium de 458, 6 nm ± 2.6 nm et
aussi les résultats pour les capteurs fabriqués sur la ligne pilote à MIMENTO qui
ont une épaisseur d’aluminium de 154, 7 nm ± 2.8 nm.
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1500 µm 500 µm
Figure 2.26 – Apodisation, la surface active du transducteur est au centre (zone foncée).
2.9.1 Fonctions de transfert S12 et réponses impulsionnelles
La figure 2.27 compare les fonctions de transfert S12 des dispositifs SAW LFM







































































Figure 2.27 – Comparaison des Fonction de transfert S12 des transducteurs apodisés par rapport
aux transducteurs simple, (a) transducteur simple h = 458, 6 nm ± 2.6 nm, (b) transducteur
apodisé h = 458, 6 nm ± 2.6 nm, (c) transducteur simple h = 154, 7 nm ± 2.8 nm, (d)
transducteur apodisé h = 154, 7 nm ± 2.8 nm
2.9. Transducteur avec des doigts simples et apodisation 91





























































temps en ns (d)
Figure 2.28 – Comparaison des réponses impulsionnelles dans le domaine temporel des
transducteurs apodisés par rapport aux transducteurs simple , (a) transducteur simple h =
458, 6 nm ± 2.6 nm, (b) transducteur apodisé h = 458, 6 nm ± 2.6 nm, (c) transducteur
simple h = 154, 7 nm ± 2.8 nm, (d) transducteur apodisé h = 154, 7 nm ± 2.8 nm
Dans le tableau figure 2.27, la première colonne représente les spectres des dis-
positifs sans apodisation, la deuxième colonne représente les dispositifs avec une
apodisation. Dans cette section, les réponses des dispositifs dans les boîtiers ne sont
pas représentées car elles sont très proches des résultats obtenus avec les dispositifs
mesurés sur wafer. Sans apodisation, les dipositifs ont une ouverture de 800 µm. Avec
l’apodisation, les dispositifs ont une ouverture qui varie entre 1500 µm et 500 µm.
L’apodisation permet d’équilibrer l’amplitude de la réponse sur toute la bande
passante. Les dispositifs avec une épaisseur de métallisation de 154, 7 nm ± 2.8 nm
ont plus de pertes d’insertion (environ 5 dB) que les pertes minimales des dispositifs
avec une épaisseur de 458, 6 nm ± 2.6 nm.
Sur la figure 2.26, au début et à la fin du transducteur, la surface active des
doigts diminue, pour avoir une bande de transition et donc des flancs plus raides sur
la fonction de transfert fréquentielle S12 du transducteur.
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Le signal modulé linéairement en fréquence généré par le transducteur apodisé a
une meilleure répartition de l’énergie que les signaux générés par les transducteurs
sans apodisation (Fig. 2.28).
2.9.2 Étude de la phase
Comme dans la section 2.8.3, l’étude se porte sur le déphasage entre le signal
LFM du dipositif SAW mesuré et le signal LFM théorique (Fig. 2.29).
Les phases générées par les transducteurs sans et avec apodisation ont le même
profil avec un écart sensiblement identique, 60◦ pour le transducteur ayant une
épaisseur métallisation de 458, 6 nm ± 2.6 nm et 20◦ pour le transducteur ayant une
épaisseur de métallisation de 154, 7 nm ± 2.8 nm. L’apodisation n’a pas d’influence
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Figure 2.29 – Évolution de la phase, (a) transducteur simple h = 458, 6 nm ± 2.6 nm, (b)
transducteur apodisé h = 458, 6 nm ± 2.6 nm, (c) transducteur simple h = 154, 7 nm ± 2.8 nm,
(d) transducteur apodisé h = 154, 7 nm ± 2.8 nm
2.9.3 Gain et compression
La figure 2.30 montre le résultat de l’intercorrélation.
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Figure 2.30 – Gain et compression obtenus avec les transducteurs, (a) transducteur simple h =
458, 6 nm ± 2.6 nm, (b) transducteur apodisé h = 458, 6 nm ± 2.6 nm, (c) transducteur simple
h = 154, 7 nm ± 2.8 nm, (d) transducteur apodisé h = 154, 7 nm ± 2.8 nm
Bien que la distribution d’énergie dans la bande passante soit mieux équilibrée,
les pics comprimés n’ont pas une meilleur compression, dans les deux cas (avec et
sans apodisation). La compression à −3 dB est proche de la limite théorique qui est
de 5 ns.
Les pertes pour chaque composante spectrale de la réponse impulsionnelle (Fig.
2.27) est d’environ -35 dB à -40 dB. Le gain de la traitement est égal à :
10 · log10(B · T ) = 20 dB. (2.54)
Le pic comprimé a une amplitude de l’ordre de :
— fig.2.30 (b) −35 + 20 = −15dB
— fig.2.30 (d) −40 + 20 = −20dB
L’ordre de grandeur du gain de traitement est comparable au gain théorique.
2.9.4 Récapitulatif
L’apodisation sur le transducteur permet de mieux répartir l’amplitude de la
réponse sur la bande passante. La compression ne change pas, dans les deux cas
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elle est proche de la limite théorique et le gain de traitement si la métallisation
est suffisante ne change pas non plus. L’apodisation n’a pas permis d’améliorer
les performances du transducteur mais permet de respecter la réglementation des
communications sans fils en équilibrant l’amplitude de la bande passante et donne
ainsi une meilleur maîtrise de la largeur des bandes de transmission.
transducteur simple apodisé simple apodisé
métalissation (nm) 458.6 ± 2.6 458.6 ± 2.6 154.7 ± 2.8 154.F7 ± 2.8
déphasage 60◦ 60◦ 30◦ 30◦
perte (dB) −16 −16 −18 −20
compression (ns) 5 5 5 5
Table 2.9 – Transducteur doigt simple avec une apodisation
2.10 Dispositif SAW fonctionnant en réflexion
Les quatre architectures de transducteurs précédemment caractérisées sont uti-
lisées sur des dispositifs de ligne à retard fonctionnant en réflexion. L’épaisseur de
métallisation est un paramètre fixe 458, 6 nm ± 2.6 nm (h
λ
= 3.4%). Le canal acoust-
ique de chaque ligne à retard contient trois réflecteurs. Chaque réflecteur génère un
écho "chirp" (réponse impulsionnelle) : après inter-corrélation ou auto-corrélation
des échos comprimés coderont la position de ces échos. Le retard entre les échos
peut-être utilisé pour de l’identification, ou pour une mesure de température. Pour
trois des quatre différentes architectures, nous avons testé trois rapports de mé-
tallisation des électrodes par rapport à la surface libre, 40% (courbe bleue), 50%
(courbe rouge) et 60% (courbe verte). Les différentes architectures sont présentées
dans l’ordre de la figure 2.31, sur la première ligne les architectures sans apodisation,
sur la deuxième ligne les architectures avec apodisation, sur la première colonne les
architecture utilisant des doigts simples, sur la deuxième colonne les architectures
utilisant des doigts doubles.
2.10.1 Fonction de transfert S11
Les fonctions de transfert S11 (réflexion) (Fig. 2.32) concordent avec les résultats
en transmission : les transducteurs apodisés ont une meilleur répartition de l’énergie
sur la bande passante. La géométrie des doigts doubles diminue le rendement des
transducteurs. Différents rapports de métallisation (a/p) des électrodes ont été tes-
tés, les transducteurs ayant une métallisation de 40% (courbe bleu) donnent pour





Figure 2.31 – Architecture des différents transducteurs, (a) sans apodisation doigts simples, (b)
sans apodisation doigts doubles, (c) avec apodisation doigts simples, (d) avec apodisation doigts
doubles
les architectures avec des doigts simples des résultats légèrement meilleurs que les




























































Figure 2.32 – Fonction de transfert S11, (a) sans apodisation doigt simple, (b) sans apodisation
doigt double, (c) avec apodisation doigt simple, (d) avec apodisation doigt double
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2.10.2 Impédance
Les transducteurs ne sont pas adaptés à une charge de 50 Ω (Fig. 2.33) : une partie
de l’énergie électrique est directement réfléchie en entrée du transducteur et n’est
donc pas transformée en énergie acoustique. Dans cette section, la caractérisation
des transducteurs se fait sans adaptation d’impédance. Le transducteur présenté par
une courbe des paramètres S11 en coordonnées polaires normalisées à 50 Ω se trouve
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Figure 2.33 – S11 par rapport à une résistance de 50 Ω, (a) sans apodisation doigt simple, (b)
sans apodisation doigt double, (c) avec apodisation doigt simple, (d) avec apodisation doigt double
2.10.3 Gain et compression
Le nombre d’électrodes est identique pour tous les réflecteurs (3 électrodes par ré-
flecteur). Un plus grand nombre d’électrodes permet de réfléchir davantage d’énergie
mais réduit aussi la bande passante du réflecteur. Il n’est donc pas possible d’ajou-
ter plus d’électrodes pour réfléchir plus d’énergie. Le nombre d’électrodes sur le
deuxième et troisième réflecteur n’a pas été augmenté car leur bande passante propre
deviendrait plus étroite que la bande passante du transducteur et donc modifierait
sensiblement la caractéristique que nous voulons donner à notre transducteur. La
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quantité d’énergie réfléchie par les réflecteurs (section 2.2.4) et les pertes énergétiques
dues à la propagation de l’onde (section 2.2.11) sur le substrat piézoélectrique sont
négligeables. Les dispositifs avec une architecture simple (sans doigts dédoublés)
donnent de meilleurs résultats, il y a environ 8 dB de différences sur l’amplitude des
échos entre un dispositif avec des doigts doubles par rapport au même dispositif avec
des doigts simples. Dans les transducteurs LFM, les électrodes ont un très faible in-
dice de réflexions surtout pour le couple de valeura
p
= 40% et h
λ
= 5% (particularité
du LiNbO3 128◦) permettant de réduire les réflexions parasites et donc d’améliorer
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Figure 2.34 – Les réflecteurs sont codés avec des échos compressés, (a) sans apodisation doigts
simples, (b) sans apodisation doigts doubles, (c) avec apodisation doigts simples, (d) avec apodi-
sation doigts doubles
La compression des échos (calculée à −3 dB de leur maximum) est moins bonne
que celle obtenue sur les transducteurs fonctionnant en transmission (Fig. 2.34 et
figure 2.35 ) : la compression des échos est comprise entre 8 ns et 10 ns alors qu’en
transmission la compression se trouve proche de la limite théorique qui est de 5 ns.
La bande passante des dispositifs est toujours de 200 MHz mais comme le signal
acoustique traverse deux fois le filtre (transducteur LFM) sa bande passante diminue
légèrement.
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Figure 2.35 – Compression des échos, (a) sans apodisation doigt simple, (b) sans apodisation
doigt double, (c) avec apodisation doigt simple, (d) avec apodisation doigt double
électrodes simples doublées simple doublées
ouverture sans sans avec avec
Gain (dB) −25 −34 −28 −35
compression (ns) 8 7.5 10 7
Table 2.10 – Dipositifs SAW fonctionnant en réflexion
2.11 Conclusions
Dans ce chapitre, nous avons développé des dispositifs SAW UWB fonctionnant
dans la bande 200−400 MHz. Le transducteur dispersif ("chirp IDT") est utilisé sur
un temps d’intégration dispersif de T = 500 ns, le gain obtenu grâce au traitement
du signal est donné par le produit B · T = 100. Différentes variantes de dispositifs
ont été testées et montrent que le signal modulé en fréquence peut être compressé.
Les mesures obtenues sont proches des résultats attendus avec la simulation. Le
gain du signal comprimé est de 10log10(B · T ) soit 20 dB et les pertes d’insertions
sont en moyenne de −25 dB. La durée du signal comprimé correspond à la valeur
théorique attendue 1/200 MHz ' 5 ns. Pour les mesures nous avons utilisé un
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analyseur de réseau en vue d’une utilisation ultérieure par un interrogateur de type
radar à balayage de fréquence. Les résultats obtenus n’ont pas seulement une valeur
de recherche, ils ont aussi une portée pratique puisque des dispositifs SAW sur cette
plage de fréquence peuvent être utilisés comme capteur ou identifiant enterrés dans
le sol (GPR). Le transducteur LFM permet d’obtenir de bonnes amplitudes sur les
échos des puces, bien meilleures qu’avec le transducteur standard, mais les résultats
sont bridés par les réflecteurs qui ne sont pas adaptés au codage spectral large bande.
Dans le troisième chapitre, ce sera l’un des point clé à améliorer.
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Chapitre 3
Capteur SAW fonctionnant sur la
bande de fréquences 2 GHz-2.5 GHz
Ce chapitre reprend les travaux effectués sur les transducteurs LFM du deuxième
chapitre afin de les appliquer sur des dispositifs SAW LFM fonctionnant dans la
bande passante 2 GHz − 2.5 GHz qui répondent à la norme UWB des États-Unis.
Nous testerons différents types d’architectures de dispositifs UWB sur cette bande
de fréquence.
3.1 Présentation des différentes architectures
Cette section 3.1 introduit les différents capteurs SAW étudiés dans ce chapitre.
Chaque type d’architecture sera approfondie dans ce chapitre sous la forme d’une
section par type d’architecture. Ces dispositifs SAW étudiés ici ont été fabriqués par
l’entreprise "SAW Components" implantée en Allemagne.
3.1.1 Architecture du transducteur standard UWB
L’architecture des dispositifs SAW standards UWB (Fig. 3.1) est étudiée en pre-
mier de sorte que les résultats puissent servir de référence aux autres types d’archi-
tectures UWB.
L’écart entre les électrodes du transducteur est constant. Les transducteurs utili-
sant ce type d’architecture n’a pas de gain de traitement (section 1.7.5). De plus, le
faible nombre d’électrodes mis en jeu dans ce type de transducteur afin de couvrir
une large bande de fréquence induit un niveau significatif de pertes (section 2.2.2).
Il est de même pour les réflecteurs.
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Figure 3.1 – Transducteur standard UWB a pas constant entre les électrodes
3.1.2 Architecture avec un transducteur LFM
Les figures 3.2 et 3.3 présentent une architecture de ligne à retard basée sur
un transducteur LFM (écart variable entre les électrodes modulé linéairement en
fréquence). Le transducteur a un gain G de traitement donné par le produit de la
bande passante B par la durée du signal d’interrogation T (section 1.7.5) :
G = B · T (3.1)
Les prototypes étudiés dans le deuxième chapitre fonctionnent dans la bande
passante 200 MHz − 400 MHz et n’exploitent qu’un seul sens de propagation du
transducteur (basses fréquences vers hautes fréquences).
Comme nous nous intéressons à la bande de fréquence 2 GHz − 2.5 GHz, la
bande passante (B) par rapport à la fréquence centrale (f0) est proche de la limite
théorique B
f0
< 0.2 permettant de propager les ondes dans les deux directions du
transducteur LFM [62]. Nous avons dimensionné une architecture de ligne à retard
utilisant les deux sens de propagation des ondes dans le transducteur (Fig. 3.3).
Figure 3.2 – Ligne à retard basée sur une architecture de transducteur UWB LFM exploitant un
seul sens de propagation des ondes élastiques
3.1.3 Architecture basée sur des transducteurs LFM en regard
L’architecture de la figure 3.4 n’utilise pas de réflecteur, elle est basée sur deux
canaux acoustiques contenant chacun deux transducteurs LFM.
Ce type de dispositif peut être utilisé soir comme un quadripôle soit comme un
dipôle en court-circuitant le port d’entrée et de sortie (Fig. 3.5). Dans ce second cas,
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Figure 3.3 – Ligne à retard basée sur une architecture de transducteur UWB LFM exploitant les
deux sens de propagation des ondes élastiques
Figure 3.4 – Deux canaux acoustiques contenant chacun deux transducteurs LFM
les deux transducteurs fonctionnent à la fois comme générateur et comme récepteur
d’ondes élastiques. L’intérêt de ce dispositif est de ne pas avoir de pertes d’insertion
comme induites habituellement par des réflecteurs.
Figure 3.5 – Connections en rouge afin d’utiliser le dispositif SAW en dipôle
3.1.4 Architecture basée sur des transducteurs à périodes constantes
La nombre optimum d’électrodes donnant le meilleur rendement est d’environ 20
pour un transducteur fonctionnant sur du LiNbO3 Y X− 128◦ (section 2.2.2). Cette
architecture permet d’utiliser des transducteurs standards (écarts constants entre
les électrodes) connectés en parallèle (Fig. 3.6).
Les six transducteurs ont une bande passante de 100 MHz. Les 6 transducteurs
ont leur propre fréquence centrale et leur propre canal acoustique. La fréquence de
fonctionnement des réflecteurs est adaptée à la fréquence du transducteur lui cor-
respondant. Les réflecteurs ont ainsi une bande passante plus étroite ce qui autorise
de les concevoir avec davantage d’électrodes afin d’obtenir un meilleur coefficient de
réflexion. La contribution de chacune des bandes passantes respectives permet de
couvrir la bande passante de 2 GHz − 2.5 GHz.
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Figure 3.6 – Six transducteurs à pas constant connectés en parallèle permettant de couvrir la
bande passante de 2 GHz − 2.5 GHz
3.2 Transducteur standard UWB
Les résultats obtenus avec ce transducteur standard vont servir de référence afin
d’évaluer les résultats des différentes architectures étudié par la suite.
Ce dispositif SAW est simulé par un logiciel utilisant les méthodes (FEM/BEM)
(section 2.4). Il a également été fabriqué et mesuré afin de disposer de résultats
expérimentaux servant de référence. Nous comparons les résultats obtenus par la
simulation avec les résultats expérimentaux des dispositifs mesuré sur "wafer" et
également en boîtier SMD (surface mounted device).
3.2.1 Dimensionnement
Le masque du dispositif SAW standard est présenté sur la figure 3.7. L’écarte-
ment entre les électrodes du transducteur est constant, la fréquence est centrée sur
2.25 GHz avec une bande passante de 500 MHz. Le nombre de doigts est estimé






500 · 106 = 4.5 (3.2)
— fc, fréquence centrale [Hz] ;
— ∆f , bande passante [Hz] ;
— Nbpaires, nombre de paires d’électrodes dans le transducteur.
Le nombre de paires est de quatre plus une électrode afin que le transducteur soit
utilisable en communication ultra large bande (UWB).
La vitesse théorique des ondes de Rayleigh sur la surface libre du LiNbO3 Y X −
128◦ est de 3979m · s−1. Cette vitesse diffère légèrement dans le transducteur à
cause de la métallisation des électrodes. L’écartement du transducteur est ajusté
en utilisant le logiciel de simulation. Le pas finalement choisi est 1.796 µm (section
2.2.3).
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Figure 3.7 – Masque du dispositif SAW servant de référence
Le rapport de métallisation (a
p
) des électrodes du transducteur de 45 % permet de
réduire leur réflectivité (proche de 0% de réflexion) tout en gardant un bon rapport
de transformation de la puissance électrique en puissance mécanique (section 2.2.4).
A l’inverse, le rapport de métallisation (a
p
) des électrodes des réflecteurs de 60 %
permet d’obtenir une meilleur réflexion (environ 8% de l’amplitude du signal par
électrode, section 2.2.4).
L’ouverture acoustique d’un transducteur standard définit son impédance réelle.
L’impédance réelle est indépendante du nombre d’électrodes dans le transducteur.
Soit un résumé des différents paramètres utilisés pour l’architecture du transducteur
standard UWB :
— f0, fréquence centrale = 2.25 GHz ;
— B, bande passante = 500 MHz ;
— Nbpaires, nombre de paires d’électrodes = 4 + 1electrode ;
— dimension d’une paires d’électrode = 1.796 µm ;
— a/p, rapport de métallisation des électrodes par rapport à la surface libre,
transducteur = 45 %, réflecteur = 60 % ;
— w, ouverture du transducteur = 150 µm ;
— h, épaisseur d’aluminium = 80 nm ;
— premier réflecteur = 1 électrode, deuxième réflecteur = 5 électrodes, troisième
réflecteur = 5 électrodes.
3.2.2 Simulations et mesures
Les résultats obtenus par simulation et les résultats expérimentaux obtenus par
mesures sur wafer et en boîtiers SMD sont présentés sur le même graphique avec des
couleurs différentes, respectivement bleu (simulation), rouge (mesure wafer), vert
(mesure boîtier). La figure 3.8 présente la fonction de transfert S11 du dispositif
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dispositif simulé mesuré commentaire
période (µm) 1.711 1.796 note 1
ouverture (µm) 75 150 note 2
Nombre de réflecteurs 2 3 note 3
Table 3.1 – Résumé des paramètres qui sont différents entre l’architecture du dispositifs simulé
et mesuré. (1) La distance des électrodes change légèrement entre la simulation et les dispositifs
mesurés afin d’ajuster la fréquence centrale. (2) L’ouverture est doublé pour le dispositif simulé
pour ajuster son impédance. (3) Le nombre de réflecteur est arbitraire, 3 réflecteurs permettent de
coder 3 échos.















Figure 3.8 – Fonction de transfert (S11) des dispositifs SAW, en bleu les résultats obtenus par la
simulation, en rouge les mesures faites sur le wafer, en vert les mesures sur les dispositifs mis dans
un boitier SMD
La réponse obtenue par la simulation (en bleu) a une fréquence centrale qui est
légèrement plus élevée que sur les dispositifs réels car la période des électrodes est
plus petite (1.711 µm pour la simulation, 1.796 µm pour les dispositifs mesurés). La
figure 3.9 présente les fonctions de transfert S11 tracées sur l’abaque de Smith. Le
dispositif simulé a une ouverture de 75 µm et la réponse du dispositif mesuré sur
wafer ou boîtier a une ouverture de 150 µm. L’impédance Zreel d’un transducteur
constant est proportionnelle à son ouverture [63] :
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Zreel ∼ 1
ωc ·W (3.3)
— ωc, la fréquence centrale
— W , l’ouverture acoustique
Pour une ouverture de 75 µm, l’impédance réelle du dispositif simulé vaut 100 Ω
(Fig. 3.9 (a)). Selon l’équation 3.3 en doublant l’ouverture acoustique 150 µm, l’im-
pédance réelle du dispositif mesuré est divisée par deux, soit une impédance de 50 Ω
(Fig. 3.9 (c)). Cette méthode permet à partir d’une simulation de référence de facile-
ment adapter l’impédance d’une ligne à retard en modifiant l’ouverture acoustique.
Notons que les deux dispositifs ont aussi une impédance imaginaire due à l’effet
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Figure 3.9 – Fonction de transfert S11 (impédance), (a) simulation, (b) dispositif dans un boîtier
SMD, (c) dispositif sur le wafer
Dans notre cas, l’impédance réelle du dispositif SAW sur wafer (Fig. 3.9 (c)) est
mieux adaptée que celle du dispositif SAW simulé (Fig. 3.9 (a)). Ce facteur explique
en partie pourquoi la fonction de transfert S11 du dispositif mesuré sur wafer (Fig.
3.8 courbe rouge) a une meilleure dynamique que celle du dispositif simulé (Fig. 3.8
courbe bleu).
Le dispositif mesuré sur wafer est mis en boîtier. Le boîtier SMD et les fils de
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connexions modifient son impédance (Fig. 3.9 (b)) :
— L’impédance imaginaire pour les basses fréquences (2 GHz) est inductive
(courbe dans la partie supérieure de l’abaque de Smith).
— L’impédance imaginaire autour de la fréquence centrale (2.25 GHz) s’annule
pour ne laisser qu’une impédance réelle d’environ 150 Ω (milieu de la courbe).
— L’impédance imaginaire pour les hautes fréquences (2.5 GHz) est capacitive
(courbe dans la partie inférieure de l’abaque de Smith).
Autour de la fréquence centrale, l’impédance imaginaire du dispositif SAW s’an-
nule, le dispositif SAW fonctionne donc encore mieux. La fonction de transfert S11
du dispositif mis en boîtier (Fig. 3.8 courbe verte) a une meilleur dynamique que le
dispositif sur wafer (Fig. 3.8 courbe rouge).
3.2.3 Résultats
La transformé de Fourier inverse est appliquée sur les mesures des paramètre S11
afin de visualiser dans le domaine temporel les échos réfléchis par les réflecteurs (Fig.
3.10). Les pertes d’insertion sont mesurées par rapport au maximum des échos. Les
pertes d’insertion sur le premier écho (Fig.3.10) sont significativement différentes
entre la simulation et les mesures (15 dB d’écart en faveur des dispositifs mesurés).
Le dispositif simulé a une impédance réelle d’environ 100 Ω tandis que les dis-
positifs mesurés ont une impédance proche de 50 Ω. Les dispositifs mesurés ont
une meilleure adaptation d’impédance, ils ont donc moins de pertes. Il est de même
pour les dispositifs mesurés sur wafer et ceux mesurés dans le boîtiers. Bien qu’il
s’agisse des mêmes dispositifs, la différence des pertes est d’environ 6 dB. Sur les
diagrammes de Smith de la figure 3.9, l’impédance du dispositif SAW mesurée sur
le wafer est différente de l’impédance du dispositif dans le boîtier. Le boîtier a lui
aussi une impédance réelle et imaginaire qui, par hasard, permet dans notre cas au
dispositif SAW d’être mieux adapté en impédance. Cette différence d’adaptation est
suffisante pour réduire les pertes d’insertion de 6 dB. Finalement, contrairement à
nos attentes, les dispositifs avec une période constante donnent de bons résultats.
Pour un temps de propagation de 500 ns, et une seule électrode pour le premier
réflecteur (8 % d’énergie réfléchie), les pertes sont de −30 dB.
Théoriquement nous devrions obtenir une compression de 2 ns à −3 dB du maxi-
mum de l’amplitude des échos. Le premier réflecteur a une seul électrode et donc
une bande passante suffisamment large pour ne pas rogner sur la bande passante
du transducteur. La compression du premier écho se situe entre 2.5 ns et 3 ns. Le
transducteur a donc une bande passante d’environ 450 MHz. Il faudrait enlever une
paire d’électrodes afin d’avoir une bande passante légèrement supérieur à 500 MHz.































Figure 3.10 – Les échos codent la position des réflecteurs, en bleu les résultats obtenus par la
simulation, en rouge les mesures faites sur le wafer, en vert les mesures faites sur des dispositifs
dans un boitier SMD
Pour les échos des réflecteurs 2 et 3, la compression est proche de 3 ns, les réflecteurs
2 et 3 ont chacun 5 électrodes.
Les pertes de propagations sont importantes pour les ondes de hautes fréquences :
pour une fréquence de l’ordre de 2.25 GHz les pertes sont de l’ordre de 5 dB
µs
. Dans
le deuxième chapitre, pour les fréquences proches de 300 MHz les pertes s’élevaient
à 0.14 dB
µs
. Pour les prototypes du deuxième chapitre fonctionnant à 300 MHz, les
pertes de propagations étaient négligeables mais pour les dispositifs fonctionnant à
2.25 GHz il faut en tenir en compte. La réflectivité des réflecteurs doit être adaptée
pour compenser les pertes de propagations afin d’équilibrer l’amplitude des échos,
mais il est difficile d’équilibrer l’amplitude des différents échos sans réduire la bande
passante des réflecteurs.
résultats simulation wafer boitier smd
échos 1 2 1 2 3 1 2 3
Nbelectrodes 1 5 1 5 5 1 5 5
position (ns) 500 1200 500 760 1060 500 760 1060
niveau (dB) −47.5 −40.5 −36 −34 −37 −30 −28.3 −31
compression (ns) 2.5 2.7 2.5 2.9 2.9 3 3.1 3
Table 3.2 – Compression et niveau des échos pour le dipositif SAW standard
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3.2.4 Conclusion
Les dispositifs SAW standards présentent une compression des échos située entre
2.5 ns et 3 ns alors que la compression théorique est de 2 ns. Les pertes d’insertions
sur les échos sont proche de −36 dB pour les dispositifs mesurés sur wafer et −30 dB
pour les dispositifs mis en boîtiers. Ces résultats servent de référence, mais il faut
noter que les échos ont un temps de propagation relativement court, inférieur de
1000 ns, alors que les dispositifs présentés dans les prochaines sections ont des temps
de propagations maximums de 2700 ns, rajoutant 13.5 dB de pertes de propagation
dont il faudra tenir compte.
3.3 Transducteur LFM
Les pertes d’insertion expérimentales obtenues dans le deuxième chapitre avec les
transducteurs LFM dans la bande de fréquence 200 − 400 MHz sont de l’ordre de
−26 dB, valeur considérée comme satisfaisante dans l’état de l’art. Nous avons donc
développé un dispositif sur le même type d’architecture pour la plage de fréquences
2 GHz − 2.5 GHz, sachant que les règles de dimensionnement restent les mêmes.
3.3.1 Dimensionnement
Les règles de dimensionnement des transducteurs LFM sont détaillées et justifiées
dans le deuxième chapitre. Dans cette section, nous les appliquons afin de dimen-
sionner un transducteur LFM couvrant la plage de fréquence 2 GHz − 2.5 GHz.
3.3.1.1 Gain
La théorie sur le gain est expliquée à la section 2.5.1. La bande passante du
dispositif est de 500 MHz (standard UWB de communication des États-Unis). Le
gain de traitement G est fixé à 50, le choix de cette valeur est justifié dans la suite
du document. Le signal d’interrogation dure 100 ns (correspondant à une longueur






500 · 106 = 100 ns (3.4)
Résumé des paramètre importants :
— temps d’interrogation : T = 100 ns ;
— gain : G = 50 ;
— bande passante : B = 500 MHz.
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3.3.1.2 Nombre et position des électrodes
La théorie sur le nombre et la position des électrodes est expliquée à la section
2.6.1.1. Le nombre de paires d’électrodes est de 225.
NbP = Fc × T = 2.25 · 109 × 100 · 10−9 = 225 (3.5)
Le nombre de paires d’électrodes efficaces est de 32. Le nombre optimum de paires
d’électrodes sur du LiNbO3 Y X − 128◦ est de 20 (chapitre 2 section 2.5.3).




= 2.25 · 109 ×
√
100 · 10−9
500 · 106 = 32 (3.6)
Le nombre optimum est en fait une valeur indicative qui cerne plutôt un ordre
de grandeur. Le nombre de 32 paires efficaces Neff , travaillant ensemble pour une
même fréquence, n’est pas aberrant (le nombre efficace doit être proche du nombre
optimum section 2.5.3), à titre d’exemple le livre "Surface acoustic wave filter" [51]
donne un nombre optimum de 26 paires d’électrodes. Le choix du gain G = 50 mène
à des valeurs cohérentes.
Nous définissons à partir du nombre de paires d’électrodes dans le transducteur, la
position propre à chaque électrode pour obtenir un transducteur modulé linéairement
en fréquence. La position des électrodes est calculée grâce à l’équation suivante
(section 2.5.4) :










— P (n), n indice de l’électrode de position P .
— n, numéro d’ordre de l’électrode varie de 1 à 450
— f0, la fréquence initiale (Hz).
— B, la bande passante du transducteur (Hz).
— T , durée du signal d’interrogation (s).
La fréquence initiale est 2 GHz avec un signal d’interrogation de 100 ns et une
bande passante de 500 MHz.
3.3.1.3 Métallisation des électrodes du transducteur
L’épaisseur de la métallisation relative (h
λ
), et le rapport de métallisation des
électrodes (a
p
) sont les deux paramètres qui influencent la réflectivité des électrodes
(chapitre 1 section 3.11).
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Figure 3.11 – Réflectivités des électrodes en fonction de l’épaisseur de la métallisation relative
(hλ ), et du rapport de métallisation des électrodes (
a
p ) (uniquement valable pour les électrodes
connectées en court-circuit).
Pour un rapport d’épaisseur de la métallisation h
λ
= 0.05, le rapport de métallisa-
tion des électrodes a
p
= 0.4 donne une réflexion presque nulle. Ce rapport est utilisé
pour les électrodes du transducteur (Fig. 3.11).
La figure 3.12, nous permet de calculer l’épaisseur de métallisation du dispositif




La fréquence centrale du dispositif est de 2.25 GHz, la vitesse v de l’onde pour
un rapport a
p





Nous en déduisons l’épaisseur de métallisation :
h = 0.05 · v
fc
= 0.05 · 3834
2.25 · 109 = 85 · 10
−9 m (3.10)
L’épaisseur de métallisation des dispositifs SAW est fixée à 85 nm. Les électrodes
du transducteur ont un rapport de métallisation (a
p
) de 40% ce qui permet d’avoir
une réflectivité presque nulle afin de limiter les réflexions parasites.
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Figure 3.12 – Vitesse des ondes de Rayleigh en fonction de l’épaisseur de la métallisation relative
(hλ ), et du rapport de métallisation des électrodes (
a
p ).
3.3.1.4 Les électrodes des réflecteurs
Les électrodes des réflecteurs sont connectées en circuit ouvert afin d’additionner
la réflectivité mécanique à la réflectivité électrique (tableau 3.3).
circuit ouvert court-circuit
Substrat C1 C2 C1 C2
LiNbO3 Y X − 128◦ +2% +0.8 −2% +0.8
Table 3.3 – Pour des électrodes métallisées : coefficient de réflectivité total en fonction de la
réflectivité électrique et la réflectivité mécanique tel que rs = rsE + rsM = j · C1 + j · C2 · (h/λ) ,
pour un rapport a/p = 1/2 [21]
Un rapport de métallisation a
p
= 60% donne un bon compromis entre la réflectivité
et les dimensions critiques du dispositif SAW. L’épaisseur de métallisation h
λ0
est
d’environ 5% ce qui donne une réflectivité d’environ 8% par électrode (Fig. 3.13).
3.3.1.5 Pertes de propagations
Á température ambiante (25 ◦C) pour du LiNbO3 Y X − 128◦, les pertes sont
estimées à partir de la formule 3.11 empirique [26] suivante (formule rigoureusement
valable pour la coupe LiNbO3 YZ mais permettant de donner un ordre de grandeur
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Figure 3.13 – Réflectivité par longueur d’onde pour des réflecteurs connectés en circuit ouvert
[52], les traits hachurés représentent les épaisseurs de métallisation H/λ0 = 3%, H/λ0 = 5% et
H/λ0 = 8% (p = λ0/2). Bien que la réflectivité soit simulée sur trois électrodes, la réflectivité
tracée ne prend en compte que 2 électrodes.
acceptable des pertes de propagation pour la coupe LiNbO3 Y X − 128◦). Avec une
application numérique où la fréquence du transducteur LFM est approximée à la
fréquence centrale f = 2.25 GHz.
α = 0.19 · f + 0.88 · f 2 = 0.19 · 2.25 + 0.88 · 2.252 ≈ 5dB
µs
(3.11)






— f , fréquence de fonctionnement[GHz].
— Le coefficient 0.19 exprime l’atténuation de l’amplitude de l’onde à la surface.
— Le coefficient 0.88 exprime l’atténuation de l’amplitude de l’onde par effet
thermique.
Pour les prototypes basses fréquences (300MHz) du deuxième chapitre, les pertes
de propagations étaient négligeables. Pour les hautes fréquences (2GHz − 2.5GHz),
elles sont importantes, environ 5 dB · µs−1.
3.3.1.6 Réflecteurs
Les pertes de propagations des ondes élastiques pour les fréquences comprises
entre 2 GHz − 2.5 GHz sont importantes (5 dB
µs
). Les échos des dispositifs SAW
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doivent avoir une amplitude comparable mais les pertes de propagations déséqui-
librent leurs amplitudes. Le premier écho, qui parcourt une distance moins grande
sur le substrat, a une amplitude plus grande que le dernier écho. En ajustant le co-
efficient de réflectivité des miroirs, c’est à dire le nombre d’électrodes par réflecteur,
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Figure 3.14 – Estimation des pertes de propagations
Nous avons choisi de coder trois échos sur les dispositifs, la figure 3.14 présente
une estimation des pertes de propagation pour les trois échos. En choisissant une
architecture avec 1 électrode, 5 électrodes et 11 électrodes respectivement sur les
réflecteurs 1,2 et 3, les échos devraient avoir une amplitude homogène. En s’appuyant
sur la figure 3.14, nous étudions en détails les pertes pour le premier écho :
1. les ondes élastiques se propagent des deux côtés du transducteur, donc seule-
ment la moitié de la puissance est transmise dans le canal acoustique qui
contient les réflecteurs, ce qui donne −3 dB de perte ;
2. les pertes de propagation avant d’atteindre le premier réflecteur sont d’environ
−2.5 dB ;
3. le premier réflecteur ne comprend qu’une électrode qui a une réflectivité d’en-
viron 7% de l’amplitude du signal, ce qui donne environ −23 dB de pertes ;
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4. les pertes de propagations au retour sont les mêmes qu’à l’aller donc une perte
de −2.5 dB ;
5. d’après le théorème de réciprocité (S12 = S21 pour les dispositifs SAW), le
transducteur récupère seulement la moitié de la puissance des ondes reçues,
donc une perte supplémentaire de −3 dB.
Les pertes induites par les réflecteurs sont importantes, environ −30 dB, sachant
que l’objectif est d’obtenir des échos codant les réflecteurs avec des pertes de l’ordre
de −30 dB. Ici on ne tient pas compte des pertes apportées par le transducteur. Il
semble que l’on soit proche de la limite des pertes acceptable, les échos bénéficieront
du gain de traitement qui est de 50 soit 17 dB.
3.3.1.7 Distance de diffraction
La distance de Fresnel (DF ) est définie par [54] :
DF ' W
2




' 4 mm (3.12)
— DF , la distance que l’onde peut parcourir avant la diffraction [m] ;
— W , ouverture du canal acoustique [m] ;
— b, est un coefficient d’anisotropie propre au substrat piézoélectrique b = 1 +
dγ/dθ, pour LiNbO3 YX-128◦, b=0.65.
La distance de Fresnel est de 4 mm ce qui correspond à 1 µs de propagation. La
diffraction commence à fortement atténuer et perturber le signal à partir de cinq
fois la distance de Fresnel (5 × DF ) soit environ 5 µs. Les ondes ne peuvent pas
parcourir une distance plus grande que 2 cm, la longueur du dispositif SAW devra
donc être inférieur 1 cm (les ondes effectuent un aller-retour sur le dispositif SAW,
c’est pourquoi la distance est divisée par deux).
3.3.1.8 Récapitulatif des différents paramètres
Soit un récapitulatif des différents paramètres importants de l’architecture du
dispositif SAW LFM (Fig. 3.15) :
— Le gain de traitement est de 50.
— Le temps d’interrogation est de 100 ns.
— Le transducteur a 225 paires d’électrodes modulé linéairement en fréquence
sur la bande passante de 2 GHz − 2.5 GHz.
— L’épaisseur de métallisation est de 80 nm.
— Le rapport de métallisation des électrodes du transducteur est de 45%.
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— Le rapport de métallisation des électrodes des réflecteurs est de 60%.
— L’ouverture acoustique du transducteur est de 150 µm. Cette ouverture est
divisée en deux sous-canaux acoustiques connectés en série afin d’éliminer les
modes transverses, chacun de ces sous canaux a une ouverture de 75 µm.
Figure 3.15 – Dimension des dipositifs SAW basé sur un transducteur LFM
L’architecture du transducteur est dimensionnée entre 1.9 GHz et 2.6 GHz, mais
il fonctionne sur la plage 2 GHz − 2.5 GHz. Au début et à la fin du transducteur,
il y a deux apodisations locales sur les segments de fréquences 1.9 GHz − 2 GHz
et 2.5 GHz − 2.6 GHz. Ces apodisations locales permettent de ne pas créer une
rupture entre les extrémités du transducteur est la surface libre.
3.3.2 Mesure du dispositif de référence
Pour chaque mesure, nous comparons la réponse du dispositif mesurée sur le wafer
par rapport à celle du dispositif mesuré dans le boîtier. La fonction de transfert
S11 donne une indication du fonctionnement en fréquence du transducteur. Sur les
figures 3.16 et 3.17, la réponse impulsionnelle est formée de petites oscillations entre
2 GHz − 2.5 GHz : ces petites oscillations montrent que le transducteur réagit
sur la plage de fréquence correspondante. Les dispositifs SAW mis en boîtiers et les
dispositifs SAW sur wafer ont des réponses en fréquence légèrement différentes.
Les figures 3.18 et 3.19 montrent le signal modulé en fréquence généré par le trans-
ducteur. Le signal a une durée d’environ 200 ns (2 ·100 ns) , pour l’aller et le retour.

































Figure 3.17 – Mesure du dispositif de réfé-
rence dans le boîtier SMD
Le signal LFM commence par les hautes fréquences et finit par les basses fréquences.
Comme dans le cas des transducteurs fonctionnant entre 200 MHz − 400 MHz,


















Figure 3.18 – Zoom sur le signal "chirp"













Figure 3.19 – Zoom sur le signal "chirp"
généré par le transducteur (boîtier)
Le déphasage des signaux LFM généré par les dispositifs SAW (Fig.s 3.18 et
3.21) par rapport au signal LFM théorique ont une forme similaire. Le déphasage
maximum est d’environ 100◦.
Les diagrammes de Smith (Fig.s 3.22 et 3.23) permettent d’évaluer l’impédance
des dispositifs SAW. On constate que le même dispositif mesuré sur wafer et dans
le boîtiers SMD n’a pas la même impédance. Sur le wafer (Fig. 3.22) le dispositif
est capacitif. Le boîtier modifie l’impédance du dispositif SAW (Fig. 3.23), le dispo-
sitif dans le boîtiers SMD a une impédance à la fois inductive et capacitive. Cette















Figure 3.20 – Courbe représentant le dé-
phasage du signal après retrait de la contri-




















Figure 3.21 – Courbe représentant le dé-
phasage du signal après retrait de la contri-
bution polynomiale du deuxième ordre (boî-
tier)
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diagramme de Smith
Figure 3.22 – Diagramme de Smith (impé-
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Smith chart
Figure 3.23 – Diagramme de Smith (impé-
dance) du dispositif de référence mesuré dans
le boîtier
3.3.3 Résultats
Les dispositifs SAW en boîtier ou sur wafer n’ont pas la même impédance, ce
qui entraîne des répercutions sur leur fonctionnement. Entre la réponse du dispositif
mesuré sur le wafer et le dispositif mesuré dans le boîtiers, il y a environ 5 dB de
différence sur l’amplitude des échos en faveur du dispositif dans le boîtier SMD. Par
contre, la compression des échos est très peu affectée. Il y a donc moins de puissance
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transmise au dispositif SAW, mais dans les deux cas sur le wafer et dans le boîtiers,

































Figure 3.25 – Echos générés par le dispositif
dans le boitier
Le tableau 3.4 résume les résultats obtenus avec les dispositifs LFM. Le tableau
3.5 rappelle les résultats obtenus avec le transducteur standard servant de référence.
Les échos générés par le transducteur LFM ont une meilleur compression (1.7 ns) que
lorsqu’ils sont générés par le transducteur standard (2.5 ns à 3 ns). Le transducteur
LFM permet ainsi de mieux maîtriser la bande passante.
mesures wafer boîtiers
échos 1 2 3 1 2 3
position (ns) 1300 2100 2700 1300 2100 2700
niveau (dB) −37 −29 −36.5 −42 −35 −41.5
compression (ns) 1.7 1.7 3.8 1.7 2 3.8
Table 3.4 – Dispositif LFM de référence t1b7r15bc1 : compression et niveau des échos
résultats wafer boitier smd
échos 1 2 3 1 2 3
Nbelectrodes 1 5 5 1 5 5
position (ns) 500 760 1060 500 760 1060
niveau (dB) −36 −34 −37 −30 −28.3 −31
compression (ns) 2.5 2.9 2.9 3 3.1 3
Table 3.5 – Dispositif standard servant de référence : compression et niveau des échos
Les pertes de propagations sont d’environ 5 dB/µs [13]. Pour le transducteur
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standard à périodes constantes entre les électrodes (wafer), le premier écho a une
amplitude maximum de −36 dB pour un temps de propagation d’environ 500 ns.
Pour le transducteur LFM (wafer, figure 3.24), la propagation du premier écho est
d’environ 1100 ns pour une perte de propagation d’environ −37 dB. Afin de com-
parer les pertes du premier écho des deux types d’architectures standard et LFM,
je rajoute −3 dB de pertes au premier écho du dispositif SAW standard (équivalent
à une distance parcourue de 600 ns). Pour une distance équivalente et la même
réflectivité du miroir, le premier écho a une perte de −39 dB pour le transducteur
standard et −37 dB pour le transducteur LFM. Les amplitudes des échos des deux
dispositifs sont relativement proches bien que les échos du transducteur LFM béné-
ficient théoriquement de 17 dB grâce au gain de traitement (10 · log10(50) ' 17).
En comparant le premier écho des dispositifs mis en boîtier, on obtient −33 dB de
pertes pour le transducteur standard et −42 dB pour le transducteur LFM. Dans
ce deuxième cas les pertes sont plus importante dues à une mauvaise adaptation
d’impédance.
3.3.4 Conclusion
Le transducteur LFM permet d’obtenir une meilleure compression que le trans-
ducteur à pas constant car sa bande passante est plus facile à maîtriser. Cependant
l’adaptation d’impédance est plus difficile à maîtriser, ce qui explique les mauvais
résultats obtenus sur l’amplitudes des échos. Cette architecture basée sur un trans-
ducteur LFM ne donne pas suffisamment d’avantages par rapport à l’architecture
SAW standard car l’amplitude des échos est le facteur le plus important puisqu’il
détermine la portée maximal pour une communication sans fil. Le nombre de doigts
dans le transducteur LFM est peut être trop élevé, de nouvelles simulations et me-
sures sont nécessaires pour vérifier ce point.
3.4 Transducteur LFM inverse
Le sens de propagation des ondes, pour les transducteurs LFM, se fait des basses
fréquences vers les hautes fréquences. Ce sens a une importance car les ondes hautes
fréquences perdent beaucoup de puissance lorsqu’elles traversent les électrodes di-
mensionnées pour les basses fréquences. Les électrodes des basses fréquences ont
un comportement proche des réflecteurs pour les ondes des hautes fréquences : une
partie de la puissance "perdue" est réfléchie dans le canal acoustique ou redirigée
dans le volume du substrat piézoélectrique. Mais si le rapport bande passante (B)
sur fréquence centrale (f0) du transducteur est plus petite que 20% (B/f0 < 20%)
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[62], les deux sens de propagations du transducteur peuvent être exploités avec un
niveau de perte acceptable.
3.4.1 Architecture
L’architecture du dispositif SAW LFM (Fig. 3.26) inverse est identique à l’ar-
chitecture du dispositif LFM initiale. Le transducteur LFM est lui aussi identique
mais il est inversé afin que les ondes élastiques se propagent des hautes fréquences
du transducteur vers les basses fréquences.
Figure 3.26 – Dispositif SAW LFM inverse
3.4.2 Mesures
Les résultats obtenus expérimentalement sont comparés aux résultats obtenus
avec le transducteur standard sur wafer. La fonction de transfert S11 dans le domaine
fréquentiel est semblable à celle du transducteur de référence. Cependant les réponses
observées dans le domaine temporel des transducteur LFM et LFM inverse ont un
aspect très différente (Fig. 3.27 et figure 3.28) .
L’amplitude du chirp généré par le transducteur inversé est plus homogène. Le
signal est aussi légèrement plus court car une partie des ondes élastiques de hautes
fréquences ne traverse pas les électrodes qui génèrent les ondes de basses fréquences.
Le transducteur ne fonctionne donc pas sur la totalité de sa bande passante.
Les figures 3.29 et 3.30 présentent respectivement le déphasage des dispositif SAW

















Figure 3.27 – Transducteur LFM : signal

















Figure 3.28 – Transducteur LFM inverse :
signal "chirp" généré par le transducteur
(wafer)
LFM et LFM inverse par rapport à un signal approximé au deuxième degré. Sui-
vant le sens de propagation des ondes, le déphasage à l’intérieur du transducteur est
différent. Les ondes de hautes fréquences en traversant les peignes des basses fré-
quences ne sont pas déphasées de la même manière que les ondes de basses fréquences















Figure 3.29 – Transducteur LFM de ré-
férence : courbe représentant le déphasage
du signal du transducteur LFM après retrait

















Figure 3.30 – Transducteur LFM inversé :
courbe représentant le déphasage du signal
du transducteur LFM inversé après retrait
de la contribution polynomiale du deuxième
ordre (wafer)
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3.4.3 Résultats
Il y a environ 2 dB à 3 dB (en faveur de la réponse du transducteur LFM)
maximum de différence entre l’amplitude des échos du transducteur LFM et du
transducteur LFM inverse. La compression est légèrement moins bonne, 2.5 ns alors
que pour le transducteur LFM la compression est de 1.7 ns (tableau 3.6, figure 3.30).
Cette moins bonne compression est due à une bande passante du transducteur plus

















Figure 3.31 – Transducteur LFM : compres-
















Figure 3.32 – Transducteur LFM inversé :
compression des échos (wafer)
mesures wafer boîtiers
échos 1 2 3 1 2 3
position (ns) 1300 2100 2700 1300 2100 2700
niveau (dB) −36.5 −28.5 −33 −40.5 −32.5 −37.5
niveau référence (dB) −37 −29 −36.5 −42 −35 −41.5
compression (ns) 2.5 2.5 5 2.7 3 5
compression référence (ns) 1.7 1.7 3.8 1.7 2 3.8
Table 3.6 – Transducteur de référence t1b7r15bc1i (wafer et boîtier) : compression et niveau des
échos
3.4.4 Conclusion
Malgré des performances légèrement moindre le transducteur LFM inverse fonc-
tionne de manière satisfaisante. Cette expérience montre qu’il est possible d’exploiter
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les deux sens de propagation des transducteurs LFM si le rapport B
f0
n’est pas trop
grand (ici proche de 0.22).
3.5 Transducteur LFM double
La section précédente montre que si le rapport B
f0
n’est pas trop grand, les deux
sens de propagation du transducteur peuvent être exploités. L’utilisation des deux
directions permet de gagner 6 dB sur les pertes d’insertion après intercorrélation.
Les mesures et résultats du transducteur LFM double sont comparées aux résultats
du transducteur LFM.
3.5.1 Architecture
L’architecture du transducteur LFM double (Fig. 3.33) reste identique à l’archi-
tecture du transducteur LFM. La seule différence vient de l’exploitation des deux
canaux acoustiques de chaque côté du transducteur. La position des réflecteurs est
donc différente ainsi que le nombre d’électrodes par réflecteur.
Figure 3.33 – Dispositif SAW exploitant les deux canaux acoustiques de chaque côté du trans-
ducteur LFM
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3.5.2 Mesures
Les fonctions de transfert du transducteur LFM double (Fig. 3.35) et du transduc-
teur LFM (Fig. 3.34) paraissent similaires. Cependant la réponse du transducteur
LFM double montre de petites oscillations de 2 GHz à 2.3 GHz supérieures à celles
du transducteur standard. Ces variations mettent en évidence la plage de fonction-
nement du transducteur, donc le transducteur LFM double exploite mieux la totalité

















Figure 3.34 – Transducteur LFM : fonction
de transfert S11 dans le domaine fréquentiel
(wafer) (il y a deux couleurs car deux trans-


















Figure 3.35 – Transducteur LFM
double : fonction de transfert S11
dans le domaine fréquentiel (wafer).
La fonction de transfert S11 contient l’information des échos réfléchis par les
réflecteurs placés dans les deux canaux acoustiques. Comme chaque réflecteur a
son propre retard, les échos sont donc décalés dans le temps et ne se superposent
pas (Fig. 3.36). Sur la figure 3.36, l’écho 1 correspond au réflecteur 1 qui réfléchit le
signal LFM (basse fréquence vers haute fréquence) généré par le transducteur, l’écho
2 correspond au réflecteur 2 qui réfléchit le signal LFM (haute fréquence vers basse
fréquence).
On s’intéresse aux deux premiers échos afin d’observer le signal LFM ("chirp")
généré par le transducteur. Le signal généré par le transducteur double (Fig. 3.38)
est composé de deux signaux LFM. Entre 500 ns et 650 ns, il y a un premier
signal LFM qui correspond à la propagation des ondes du coté des basses fréquences
du transducteur : ce signal commence donc par les basses fréquences est finit par
les hautes fréquences. Le deuxième signal entre 650 ns et 900 ns correspond à la
propagation des ondes du côté des hautes fréquences du transducteur. Ce signal a
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Figure 3.36 – Réponse impulsionnelle du dispositif SAW exploitant les deux cotés du transducteur
donc une forme semblable au signal généré par le transducteur LFM de référence
(Fig. 3.37). Entre les deux signaux de 650 ns à 700 ns il y a un effet de battement

















Figure 3.37 – Transducteur LFM référence :

















Figure 3.38 – Transducteur LFM double :
"chirp" généré par le transducteur (wafer)
Comme le transducteur LFM double est identique au transducteur de référence,
les impédances des deux dispositifs mesurés sur le wafer sont les mêmes (Fig. 3.40
et figure 3.39).
Bien que les impédances mesurées des dispositifs sur wafer soient les mêmes (Fig.s
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Figure 3.39 – Transducteur LFM (wafer) :
impédance du dispositif LFM de référence
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Figure 3.40 – Transducteur LFM double
(wafer) : impédance du dispositif LFM
double mesuré sur le wafer
3.39 et 3.40) , les impédances mesurées des dispositifs mis en boîtier sont différentes
(Fig.s 3.41 et 3.42). Dans le boîtier, l’impédance du dispositif à transducteur LFM
double est plus inductive que l’impédance du dispositif LFM de référence. Cette
différence est due aux fils de connexions entre les pads du dispositif SAW et le
boîtier. Le transducteur n’est pas à la même position les fils de liaison sont plus
long d’environ 2 mm, ce qui est suffisant pour augmenter l’effet inductif et modifier
l’impédance du système (Fig. 3.43 et 3.43 ). D’où l’importance de la répétabilité des
méthodes d’assemblage pour pouvoir au moins toujours obtenir une caractéristique
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Figure 3.41 – Transducteur LFM référence
(boîtier) : impédance du dispositif LFM de
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Figure 3.42 – Transducteur LFM double
(boîtier) : impédance du dispositif LFM
double mesurée sur le boîtier
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Figure 3.43 – Position du transducteur de
référence dans le boîtiers SMD ainsi que les
fils de liaison
Figure 3.44 – Position du transducteur
LFM double dans le boîtiers SMD ainsi que
les fils de liaison
3.5.3 Résultats
Le signal d’interrogation servant à fabriquer les échos comprimés est obtenu à
partir de la fonction de transfert S11 dans le domaine temporel. Dans le cas du
transducteur double il est possible d’appliquer le gain de traitement sur les échos
des réflecteurs à droite ou à gauche du transducteur suivant le signal d’interrogation
choisi. En choisissant le premier écho réfléchi par le premier réflecteur (Fig. 3.45)
comme signal d’interrogation, seules les positions des réflecteurs basses fréquences
sont comprimées et bénéficient du gain de traitement (Fig. 3.46). Il est de même
pour les réflecteurs du côté des hautes fréquences du transducteur : seul le signal















Figure 3.45 – Signal LFM réfléchi par les



















Figure 3.46 – Les impulsions codent la po-
sitions des réflecteurs du côté des peignes
basses fréquences du transducteur
Il est aussi possible de synchroniser les impulsions générées par le premier réflec-















Figure 3.47 – Signal LFM réfléchi par les



















Figure 3.48 – Les impulsions codent les po-
sitions des réflecteurs du coté des peignes
hautes fréquences du transducteur
teur de chaque canal acoustique (sur la figure 3.49, réflecteurs 1 et 2) et de les super-
poser. Cette astuce permet de gagner théoriquement 6 dB. Le signal d’interrogation
permettant de superposer les deux échos est obtenu avec la réponse impulsionnelle,
en sélectionnant les deux premiers échos LFM (Fig. 3.50). La figure 3.51 est compo-
sée de 3 impulsions comprimées. La première impulsion est obtenue en compressant
et superposant les échos LFM des réflecteurs 1 et 2 (Fig. 3.49) la deuxième impulsion
correspond au réflecteur 3 et la troisième impulsion correspond au réflecteur 4.
Figure 3.49 – Architecture du capteur LFM double
Le tableau 3.7 affiche les résultats des dispositifs en boîtiers obtenus entre les
pics comprimés donnés sur chacune des lignes, lorsque les deux premiers échos sont
mis à contribution. Lorsque le premier écho et synchronisé avec le deuxième, il y a
un gain d’environ 4.5 dB. L’utilisation des deux directions permet aussi d’obtenir
une meilleure compression. Les signaux LFM générés par le transducteur n’ont pas
une amplitude uniforme : le signal se propageant du côté des hautes fréquences du
transducteur a plus de puissance sur les hautes fréquences (2.5 GHz). De même,
le signal se propageant du côté des basses fréquences, a plus de puissance sur les
ondes basses fréquences (2 GHz). L’utilisation de ces deux signaux afin de générer

















Figure 3.50 – Signal LFM réfléchi par le
















Figure 3.51 – La première impulsion est le
résultat de deux impulsions superposées (wa-
fer)
une compression permet de mieux répartir la puissance sur tout le spectre et donc
d’utiliser l’ensemble de la bande passante.
mesures boîtiers deux directions basses fréquences hautes fréquences
échos 1 et 2 3 4 1 3 2 4
niveau (dB) −28 −32 −37 −32.5 −31.5 −35 −37
compression (ns) 1.5 3.2 2 1.5 2.5 1.9 2
Table 3.7 – t1b7r37c2dtot (boîtier) : comparaison des pertes d’insertion entre l’exploitation d’une
seul direction et des deux directions
Le tableau 3.8 donne les résultats de mesures obtenus par le même le disposi-
tif soit dans un boîtier et soit directement sur un wafer. La mauvaise adaptation
d’impédance du dispositif dans le boîtiers fait perdre 8 dB.
mesures wafer boîtiers
échos 1 et 2 3 4 1et2 3 4
position (ns) 910 1313 2664 910 1313 2664
niveau (dB) −20 −25.5 −27.5 −28 −32 −37
compression (ns) 1.7 3.5 2 1.5 3.2 2
Table 3.8 – t1b7r37c2dtot (wafer et boîtier) : compression et niveau des échos en utilisant les deux
direction
Il est aussi possible de synchroniser tous les échos afin de faire contribuer leur
puissance sur une unique impulsion. Dans ce cas les pertes pour le dispositif dans le
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boîtier sont uniquement de −22 dB (tableau 3.9) .
niveau (dB) −22
compression (ns) 1.7
Table 3.9 – t1b7r37c2dtot (boîtier) : pertes d’insertion en synchronisant tout les échos
3.5.4 Conclusion et perspective
La contribution d’un réflecteur de chaque canal acoustique afin d’amplifier une
seule et même impulsion permet non seulement d’augmenter sa puissance mais aussi
d’obtenir une meilleure compression. Les résultats montrent que chacun des canaux
a une bande passante plus étroite que celle du transducteur. Il est possible d’amé-
liorer la réflectivité des miroirs en dimensionnant leur bande passante par rapport
à la bande passante de chaque canal acoustique respectif. Un réflecteur avec une
bande passante de 500 MHz pour une fréquence centrale de 2.25 GHz réfléchit
environ 30 % de l’énergie (5 électrodes), un réflecteur avec une bande passante de









Figure 3.52 – Schéma de l’architectecture
La figure 3.52 présente une architecture qui, à mon avis, est une bonne solution
pour les transducteur LFM double, car elle présente non seulement peu de pertes
mais aussi une bonne compression sur les échos (cette architecture n’a pas été réa-
lisée faute de temps mais mériterait d’être étudiée). Une telle architecture pourrait
améliorer l’amplitude des échos d’environ 6 dB à 10 dB par rapport aux transduc-
teurs LFM standard qui n’exploitent qu’un seul canal acoustique. La distance "C"
entre les réflecteurs doit être la même. La distance entre le premier réflecteur du coté
des hautes fréquences et le transducteur est égale à la distance "B" (distance entre
le premier réflecteur basse fréquence et le transducteur) plus la distance "A" qui
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correspond à la taille du transducteur. Cette configuration permet d’obtenir deux
échos comprimés qui seront le résultat des échos basses fréquences superposés aux
échos hautes fréquences.
3.6 Transducteurs LFM en regard
L’architecture des dispositifs SAW LFM précédents fonctionne selon le principe
suivant, un transducteur pour convertir la puissance électrique en puissance mé-
canique et des réflecteurs pour coder l’information. Les réflecteurs larges bandes
entraînent au moins −10 dB de pertes (un réflecteur composé de 5 électrodes ne
réfléchit qu’environ 30% de l’amplitude du signal soit 20 · log10(0.3) = −10 dB).
Le dispositif présenté dans cette section propose une solution sans réflecteur afin de
limiter les pertes qu’ils induissent.
3.6.1 Dimensionnement
Le dispositif SAW LFM en regard est composé de 4 transducteurs LFM (Fig.
3.53). Le dispositif fonctionne en transmission de telle sorte que l’onde générée par
le premier transducteur est reçue par le deuxième transducteur. Il y a donc 2 canaux
acoustiques de longueurs différentes afin d’obtenir deux échos à des temps différents.
L’architecture des transducteurs LFM est proche de l’architecture des transducteurs
LFM standards, la seule différence étant l’absence d’apodisation au début et à la fin
du transducteur. Le transducteur a un gain de 50, l’ouverture du canal acoustique
est de 150 µm.
Le dispositif est symétrique, de telle sorte que les transducteurs à droite évoluent
des basses vers les hautes fréquences (2 GHz − 2.5 GHz), et à gauche des hautes
vers les basses fréquences (2.5 GHz − 2 GHz). Les pertes de propagation sur la
ligne à retard mesurant 2625 µm sont estimées à environ 3 dB et sur la ligne à retard
mesurant 6210 µm à environ 7.5 dB. Á ces pertes s’ajoute une perte de 6 dB car
chaque transducteur n’exploite qu’un seul canal acoustique.
3.6.2 Mesures sur le wafer
La fonction de transfert de chaque canal acoustique est mesurée séparément.
Les canaux acoustiques fonctionnent en transmission (S12). La figure 3.54 montre
comment placer les pointes de test, pour la mesure directe sur wafer. Les résultats
obtenus avec la ligne à retard la plus courte sont tracés en bleu. Les résultats obtenus
avec l’autre ligne à retard sont tracés en rouge.
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Figure 3.53 – Masque de l’architectecture LFM en regard
Figure 3.54 – Mesure des lignes séparément au testeur sous pointes
La fonction de transfert en transmission S12 est tracée sur la figure 3.55 (courbe
bleu : ligne courte, courbe rouge : ligne longue).
En visualisant la fonction de transfert S12 dans le domaine temporel, on remarque
que la puissance n’est pas équilibrée sur les échos "chirp", l’amplitude est plus im-
portante sur les ondes hautes fréquences (Fig. 3.56). Malgré une amplitude mal
équilibrée, le transducteur fonctionne sur l’ensemble de la bande passante car le si-
gnal s’étend sur une durée de deux transducteurs soit 200 ns. Ces deux signaux ont
servi à fabriquer le signal d’interrogation.
La figure 3.57 donne les résultats de la compression sur les deux lignes à retard.
La courbe bleue représente les résultats obtenus sur la ligne à retard courte. La
courbe rouge représente les résultats obtenus sur la ligne à retard la plus longue.
Les deux lignes à retard présentent un niveau de pertes très faibles et une très
bonne compression. Pour 670 ns de propagation nous avons une compression de














Figure 3.55 – En bleu, la mesure en transmission de la ligne courte. En rouge, la mesure en
transmission de la ligne longue.
2.1 ns et un niveau de pertes de −13 dB, en comparaison pour la ligne à retard
de référence à période constante, pour 760 ns de propagation la compression est de
2.9 ns.
mesures wafer ligne courte ligne longue
échos 1 2
retards (ns) 670 1560
niveau (dB) −13 −18.5
compression (ns) 2.1 2
Table 3.10 – Dipositif SAW fonctionnant en transmission
3.6.3 Mesures dans le boîtier
Les mesures précédentes du dispositif sur wafer montrent un fonctionnement en
transmission, mais pour une interrogation sans fil, nous avons besoin d’un dispositif
fonctionnant sur un seul port (dipôle). Les ports d’entrée et de sortie sont connectés
ensemble afin que le dispositif SAW fonctionne comme un dipôle (Fig. 3.58). Afin
d’évaluer l’influence de la position du connecteur SMA sur l’impédance du dispositif
ainsi que sur son fonctionnement, le connecteur servant aux mesures a été branché
à trois emplacements différents correspondant aux pastilles A,B,C sur la figure 3.58.
Chaque transducteur crée une onde et en reçoit une. Le résultat devrait être com-




































































Figure 3.57 – Résultat des pics comprimés obtenu sur le dispositif sur wafer, en bleu la ligne
courte, en rouge la ligne longue
posé de deux échos avec un retard respectif correspondant au temps de propagation
de chacune des lignes.
La figure 3.59 et la figure 3.60 présentent la fonction de transfert S11 du dispositif
SAW dans le domaine fréquentiel et temporel. Les trois couleurs bleu, rouge et vert
correspondent aux mesures faites lorsque le connecteur SMA servant aux mesures a
été branché aux trois emplacements différents correspondant aux pastilles A, B, C
sur la figure 3.58.
La fonction de transfert en réflexion S11 dans le domaine fréquentiel (Fig. 3.59)
montre que l’ensemble de la bande passante (2 GHz − 2.5 GHz) est utilisée mais







Figure 3.58 – Les ports d’entrée et de sortie sont connectés ensemble afin que le dispositif SAW
fonctionne comme un dipôle. Les pastilles A,B,C correspondent aux différentes positions où a été
branché le connecteur servant aux mesures.
la répartition de l’énergie sur les fréquences est mal équilibrée. Suivant la position
du connecteur on remarque une légère différence sur la réponse S11, surtout entre
la position au milieu de la puce du connecteur SMA (courbe bleu) et lorsqu’il est
placé sur les extrémités (courbes verte et rouge). La réponse S11 dans le domaine
temporel permet de visualiser les deux échos aux temps 500 ns et 1400 ns (Fig. 3.60).
Au temps 1000 ns un troisième écho est présent. Ce troisième échos est le résultat
d’un aller et retour de l’onde (premier écho) sur la ligne à retard la plus petite.
Chaque transducteur fonctionne à la fois comme un port d’entrée et de sortie : si
les transducteurs sont mal adaptés en impédance, ils fonctionnent à la fois comme
transducteurs et comme réflecteurs.
La réponse du système après compression des échos est présentée sur le tableau
de figures 3.61 et les valeurs de compression et d’amplitude des échos sont présentées
dans le tableaux 3.11.
mesures boîtiers (réflexion S11)
ligne courte longue
échos 1 2
retards (ns) 664 1565
niveau (dB) −20 −26
compression (ns) 2 2
Table 3.11 – Tableaux des mesures faites sur les dispositifs dans les boîtiers.
La connexion à l’extérieur de la puce permettant de faire fonctionner le dispositif



















Figure 3.59 – Fonction de transfert S11















Figure 3.60 – Fonction de transfert S11






























































Figure 3.61 – (a) Réponse du système après compression des échos. (b) Écho parasite résultant de
l’aller et retour du premier écho. (c) Premier écho comprimé correspondant au temps de propagation
sur la première ligne à retard. (d) Deuxième écho comprimé correspondant au temps de propagation
sur la deuxième ligne à retard.
SAW en réflexion donne de bons résultats, la compression du premier et du deuxième
écho est de 2 ns , l’amplitude du premier et du deuxième écho est de respectivement
−20 dB et −26 dB. Les résultats de ce type de dispositif dépendent de l’adaptation
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en impédance. Un dispositif adapté en impédance permet de réduire les réflexions
parasites (aller et retour d’un écho) et d’augmenter l’amplitude des échos codant une
information. Sur la figure 3.61 la courbe bleue sur l’écho parasite est 5 dB plus fort
que sur les autres courbes, pour des fréquences de l’ordre de 2.5 GHz chaque détail
(tel que la position du connecteur, les capacités parasites, ...) influence l’impédance
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Figure 3.62 – Impédance du dispositif SAW dans le boîtier : les courbes bleu, rouge et vert
correspondent aux mesures faites avec différentes positions pour le connecteurs SMA
3.6.4 Conclusion
Cette architecture sans réflecteurs s’affranchit donc des pertes qu’ils induisent
habituellement. L’adaptation d’impédance des deux cotés de la lignes doit être as-
surée pour limiter les échos parasites. L’amplitude et la compression des échos sont
très satisfaisantes car au dessus des −30 dB fixé par nos objectifs (tableau 3.12).
Pour équilibrer l’amplitude des échos, il est possible de faire varier le nombre de
doigts dans le transducteur (cela n’a pas été réalisé ici). Il serait intéressant de re-
prendre cette architecture mais avec des transducteurs standards afin de vérifier si
les transducteurs LFM apportent un réel avantage. Les mesures sur wafer au testeur
sous pointes permettent de connaître précisément les pertes de chacune des lignes et
ainsi d’en déduire les pertes de propagation. Le premier écho a un retard de 670 ns
pour une amplitude de −13 dB, le deuxième écho a un retard de 1560 ns pour une
amplitude de −18.5 dB. Les pertes de propagations sont donc d’environ 6 dB ·µs−1
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mesures wafer (transmission S12) boîtiers (réflexion S11)
ligne courte longue courte longue
échos 1 2 1 2
retards (ns) 670 1560 664 1565
niveau (dB) −13 −18.5 −20 −26
compression (ns) 2.1 2 2 2
Table 3.12 – Tableaux comparant les mesures des dispositifs SAW faites sur le wafer et les mesures
faites sur les dispositifs dans les boîtiers.
3.7 Transducteurs connectés en parallèle
Le nombre optimum de paires d’électrodes fonctionnant sur une même fréquence
pour du LiNbO3 Y X − 128◦ est d’environ 20 [51]. L’approche proposée dans cette
section est de couvrir l’ensemble de la bande passante 2 GHz − 2.5 GHz avec des
transducteurs standards connectés en parallèle.
3.7.1 Dimensionnement
Le dispositif SAW est composé de 6 transducteurs standards (écart constant entre
les électrodes) connectés en parallèle. Les transducteurs ont une bande passante
de 100 MHz mais leur fréquence centrale est différente. La fréquence centrale du
premier transducteur est 2 GHz, la fréquence centrale du deuxième transducteur
est 2.1 GHz. Les fréquences centrales entre les transducteurs sont incrémentées de
100 MHz jusqu’à 2.5 GHz, ce qui correspond au sixième transducteur. Chaque
transducteur a son propre canal acoustique et ses propres réflecteurs, soit 2 par
transducteur. Le premier réflecteur est composé de 5 électrodes et le deuxième de
11 électrodes.
fréquence (GHz) 2 2.1 2.2 2.3 2.4 2.5
Nb paires 20 21 22 23 24 25
ouverture (µm) 75e-6 (x2) 68e-6 (x2) 62e-6 (x2) 57e-6 (x2) 52e-6 (x2) 48e-6 (x2)
taille (µm) 37.62 37.62 37.62 37.62 37.62 37.62
Table 3.13 – Dimension des six transducteurs
La bande passante des transducteurs à pas constant est définie par la formule
mathématique 3.13, fc fréquence centrale, ∆f bande passante, Nbpaires nombre de
paires d’électrode dans le transducteur :






0.1 · 109 = 20 (3.13)
Le nombre d’électrodes dans le transducteur est proche du nombre optimum de
paires d’électrodes qui est lui aussi de 20 : en vue d’optimiser le rendement.
Chaque transducteur est composé de deux transducteurs connectés en parallèle
(Fig. 3.63). Par exemple le transducteur fonctionnant à 2 GHz est en fait composé
de deux transducteurs qui ont une ouverture de 75 µm chacun, donc une ouverture
totale de w = 150 µm. L’ouverture est adaptée en fonction de la fréquence de
fonctionnement des transducteurs afin de garder un rapport ouverture sur longueur
d’onde constant (equation 3.14). Sur l’architecture finale du capteur, le rapport n’est




150 · 10−6 · 2 · 109
3979
(3.14)
Figure 3.63 – Six transducteurs connectés en parallèle
Les réflecteurs ont une bande passante adaptée à celle de leur transducteur res-
pectif et donc peuvent accueillir plus d’électrodes afin d’améliorer leur réflectivité.
Le premier réflecteur a 5 électrodes, le deuxième réflecteur a 11 électrodes. Le
nombre d’électrodes par réflecteur n’est pas optimum : pour une bande passante
de 100 MHz, le nombre d’électrodes par réflecteur pourrait être au moins de 20.
3.7.2 Simulations
L’admittance de chacun des transducteurs est simulée séparément. Pour recons-
truire la réponse du dispositif SAW contenant les 6 transducteurs connectés en pa-







Figure 3.64 – Vue sur l’ensemble du dispositif SAW, composé d’un transducteur et de deux
réflecteurs
rallèle (Fig. 3.65), nous additionnons les admittances. La figure montre la fonction
de transfert S11 du dispositif simulé comprenant la contribution des 6 transducteurs.
Sur la figure 3.65, chacun des 6 transducteurs est marqué par des lobes présentant
des oscillations sur les plages de fréquences qui leur sont propres. En utilisant la mé-
thode d’auto-corrélation, nous obtenons deux impulsions comprimées correspondant















Figure 3.65 – Simulation : fonction de
transfert S11 du dispositif composé des 6
transducteurs connectés en parallèle. La




















Figure 3.66 – Simulation : après le traite-
ment de la réponse impulsionnelle avec la
méthode du retournement temporel, on ob-
tient des impulsions correspondant au deux
réflecteurs
La figure 3.67 montre un agrandissement sur les échos comprimés. Le niveau du
premier écho est d’environ −12 dB et les pertes liées au deuxième écho est d’environ
−15 dB.



































Figure 3.67 – Simulation : à droite un zoom sur le premier écho comprimé, à gauche un zoom sur
le deuxième écho comprimé
Le niveau des échos et leur compression de 2 ns soient en accord avec la théorie. Le
seul point critique provient des lobes secondaires qui ne sont malheureusement que
de 10 dB plus faibles que le lobe principal qui pourrait être confondu avec un écho
venant d’un autre dispositif SAW. Ces lobes secondaires pourraient être supprimés
en modifiant la bande passante des transducteurs.
type simulation
échos 1 2
retards (ns) 1000 3000
niveau (dB) −11 −15
compression (ns) 2 2
Table 3.14 – Simulation : résultat de la simulation du dispositif composé de 6 transducteur
3.7.3 Mesures des dispositifs encapsulé
Les petites dimensions des connecteurs ne permettent pas de mesurer ces dispo-
sitifs SAW directement sur wafer au testeur sous pointes. Nous présenterons unique-
ment des mesures pour les dispositifs mis en boîtier. La fonction de transfert S11
(Fig. 3.68) présente une réduction locale de l’amplitude du coefficient de réflexion.
La position en fréquence de chaque minimum relatif de l’amplitude correspond à
la fréquence de fonctionnement des transducteurs respectifs. Le premier minimum
commence à 2080 MHz et le sixième finit à 2580 MHz. Cette fréquence est un
peu plus élevée que la fréquence hautes de la bande 2 GHz − 2.5 GHz. Ce déca-
lage en fréquence n’a pas d’importance, car le but de ce prototype est de valider le
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Figure 3.68 – Mesure : fonction de transfert S11, la contribution de chaque transducteur est
marquée par une réduction local de la magnitude
La figure 3.69 présente la fonction de transfert dans le domaine temporel, le retard
des deux échos correspond au temps de propagation sur les deux lignes à retard. La
figure 3.69 montre un zoom sur le premier écho, les six lobes visibles séparés dans
le temps correspondent aux 6 transducteurs. Chaque lobe a sa propre fréquence, le
















Figure 3.69 – Mesure : fonction de transfert















Figure 3.70 – Mesure : zoom sur le premier
écho, 6 lobes pour 6 transducteurs
La méthode du retournement temporel pour comprimer les échos fonctionne aussi
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Figure 3.71 – Compressions des échos
Le premier écho a un retard de 1000 ns, une compression de 2 ns et une amplitude
de −26 dB (Fig. 3.72). Le deuxième écho a un retard de 3000 ns (Fig. 3.73), une
compression de 2 ns et une amplitude de −34 dB. Malgré des lobes secondaires
fortement marqués, l’amplitude et la compression sur les échos sont satifaisantes par

































Figure 3.73 – Zoom sur le deuxième écho
comprimé
Le dispositif SAW est inductif (Fig. 3.74). Chaque transducteur a sa propre fré-
quence de fonctionnement et donc sa propre impédance. Sur le diagramme de Smith
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Figure 3.74 – Diagramme de Smith
3.7.4 Conclusion
Le dispositif SAW fonctionnant avec les 6 transducteurs connectés en parallèle a
un niveau de perte de −26 dB pour le premier écho après 1000 ns de propagation et
−34 dB pour le deuxième écho après 3000 ns de propagation. Le dispositif SAW à
périodes constantes à des pertes de −31 dB pour 1000 ns de propagations (boîtier
SMD). Une différence de 5 dB peut paraître minime, mais les dispositifs SAW à
périodes constantes sont bien adaptés en impédance alors que le dispositif avec les
transducteurs connectés en parallèle sont mal adaptés. L’architecture avec les 6
transducteurs a peu de perte en comparaison à architecture LFM car les miroirs
sont dimensionnés pour des bandes passantes étroites et ils ont donc un meilleur
coefficient de réflexions.
3.8 Conclusion
Les pertes d’insertions des architectures LFM et standard, pour un retard de
1000 µs, sont du même ordre de grandeur de 30 dB, mais nous comparons les
résultats d’une architecture standard avec une bonne adaptation d’impédance avec
les résultats d’une architecture LFM avec une mauvaise adaptation d’impédance.
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Les pertes d’insertions de l’architecture LFM peuvent être réduite avec un circuit
d’adaptation d’impédance contrairement aux pertes d’insertions de l’architecture
standard qui ont déjà atteint la limite minimum.
Le coefficient de réflexion des réflecteurs large bande ajoute des pertes de l’ordre
de 10 dB. Afin de réduire les pertes ajoutées par les réflecteurs, nous étudions une
architecture LFM sans réflecteur et une architecture utilisant des transducteurs stan-
dards connectés en parallèles. Ces deux architectures donnent des pertes d’insertion
inférieures à 30 dB respectivement, 26 dB de perte pour un retard de 1560 ns (LFM
sans réflecteur) et 26.5 dB de perte pour un retard de 1000 ns (transducteurs stan-
dards connectés en parallèles). les résultats donnés sont mesurés avec une mauvaise
adaptation d’impédance, en l’améliorant les pertes d’insertions devrait aussi être
réduite.
La montée en fréquence a rendu l’étude des dispositifs SAW sur la fréquence
2 GHz − 2.5 GHz plus difficile. Les boîtiers et les fils de connexions changent
significativement l’impédance des dispositifs SAW. Mais l’objectif d’être en dessous
de 30 dB de pertes d’insertion est atteint.
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Chapitre 4
Algorithme, mesures de température
et mesures sans fil
Ce chapitre est divisé en sept sections. La première section détaille le principe de
convolution des signaux LFM afin d’obtenir des impulsions comprimées. La deuxième
section détaille le fonctionnement de l’algorithme de traitement des signaux depuis
la mesure du dispositif SAW à l’analyseur de réseaux, jusqu’au calcul de l’écart tem-
porel entre deux échos. La troisième section présente les mesures sans fil dans le do-
maine temporel utilisant le retournement temporel. La quatrième section s’intéresse
aux mesures sans fil dans le domaine fréquentiel en utilisant un lecteur embarqué.
et la dernière section aborde la détection spatiale dans l’environnement du dispositif
SAW. La cinquième section traite du codage temporel, la sixième des mesures de
température et la septième des mesures de distance.
4.1 Compression d’un écho LFM
Cette section détaille au travers d’un exemple, la compression d’un écho LFM
(Modulé Linéairement en Fréquence "Linear Frequency Modulation") obtenu par
dispositif SAW fonctionnant dans la bande passante 200 MHz − 400 MHz (dis-
positif présenté au chapitre 2). Le dispositif concerné fonctionne en transmission
(figure 4.1). Il est composé d’un transducteur LFM en entrée et d’un transducteur
standard en sortie.
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Figure 4.1 – Masque du dispositif SAW fonctionnant en transmission sur la bande passante
200 MHz − 400 MHz
4.1.1 Fonction de transfert
La fonction de transfert d’un système est le rapport du signal de sortie sur le signal
d’entrée. Dans cet exemple l’analyseur de réseaux mesure la réponse en fréquence de
150 MHz à 450 MHz du dispositif. La réponse en transmission S21(ω) donnée par
l’analyseur de réseaux est le rapport de la puissance reçue (Y (ω)) sur la puissance





Figure 4.2 – Principe des mesures réalisées à l’analyseur de réseaux, paramètre de transmission
S21
Les mesures faites à l’analyseur de réseaux dans le domaine fréquentiel donnent la
réponse impulsionnelle par transformée de Fourier inverse dans le domaine temporel
(figure 4.2). Le signal en entrée (X(ω)) est un signal de puissance constante non
nulle sur la bande passante 150 MHz − 450 MHz, dans le domaine temporel il
est approximé par une impulsion de Dirac (δ(t)). L’équivalent de la multiplication
dans le domaine fréquentiel est la convolution dans le domaine temporel. Le produit
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de convolution de la fonction du système SAW (f(t)) avec une impulsion de Dirac






Figure 4.3 – Réponse impulsionnelle dans le domaine temporel
La réponse impulsionnelle f(t) contient un écho modulé linéairement en fréquence,
résultat de l’onde générée par le transducteur LFM convoluée à la forme de l’archi-
tecture du transducteur standard. Comme le transducteur standard a une paire

















S21 - fréquence [MHz]


























Figure 4.5 – Réponse impulsionnelle dans
le domaine temporel
La fonction de transfert du système est présentée sur la figure 4.4. La réponse im-
pulsionnelle est présentée sur la figure 4.5. Les premières périodes de l’écho arrivent
500 ns après avoir excité le système par une impulsion de Dirac, qui correspond
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au temps de propagation entre les deux transducteurs. L’écho s’étale sur environ
500 ns, sans traitement du signal il est difficile de positionner précisément l’écho.
4.1.2 Principe de compression des échos
Un écho modulé linéairement en fréquence ("chirp") présente la caractéristique in-
téressante suivante : chaque période du signal est unique, de telle sorte qu’il n’existe
qu’une position unique où l’auto-corrélation du "chirp" se somme de façon cohé-
rente. Les figures 4.6 et 4.7 illustrent ce principe : trois signaux sont auto-corrélés,
un signal à fréquence constante en rouge, et deux signaux LFM avec une bande
passante respective de 5 MHz (vert) et 10 MHz (bleu). Les résultats de l’auto-
corrélation sont présentés en figure 4.7 : on note que le signal constant a la moins
bonne compression. En effet plus la bande passante du signal est large, meilleure est


















Figure 4.6 – Signal LFM évoluant de
100 MHz à 110 MHz en 1 µs. Ce signal




















Figure 4.7 – Auto-corrélation : en rouge
signal constant, en vert signal LFM avec
une "bande passante" de 5 MHz, en bleu
signal LFM avec une "bande passante" de
10 MHz.
courbe fréquence initiale (MHz) fréquence finale (MHz) compression (µs)
rouge 100 100 1
vert 100 105 0.25
bleu 100 110 0.12
Table 4.1 – Impulsions comprimées obtenues à l’aide de l’auto corrélation (Matlab)
La compression (Tcompression, la durée de l’écho comprimé quand son amplitude est
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égale à −3 dB de son amplitude maximum) dépend uniquement de la bande passante






4.1.3 Application de la compression
Le principe de l’intercorrélation est appliqué au dispositif SAW fonctionnant sur
la bande passante 200 MHz − 400 MHz présenté au début de l’exemple. L’in-
tercorrélation est appliquée entre les signaux suivants : la réponse impulsionnelle



















































Figure 4.9 – L’écho LFM noté echo(t)
L’intercorrélation est l’intégrale du produit des deux signaux. Le produit d’in-
tercorrélation passe par un maximum quand les deux signaux sont identiques et
parfaitement synchronisés. Le produit de corrélation pour des signaux déterministes




g(u) · h(u− t) · du (4.2)
La mesure de la réponse impulsionnelle f(n) est une mesure discrète contenant N
éléments, il est de même pour l’écho LFM echo(n). Pour les signaux déterministes




f(n) · echo(n− t) (4.3)
Le produit de corrélation est très proche du produit de convolution discret noté :




g(n) · h(t− n) (4.4)
Pour le produit de corrélation (equation 4.3), l’intégrale balaye les deux vecteurs
f(n) et echo(n− t) selon un axe du temps (n) croissant. Pour le produit de convo-
lution (equation 4.4), l’intégrale balaye les vecteurs g(n) selon un axe du temps (n)
croissant et h(t − n) selon un axe du temps décroissant. Le passage du produit de
corrélation de deux vecteurs au produit de convolution de ces deux vecteurs se fait




f(n) · echo(n− t) =
N∑
n=−N
f(n) · echo(−(−n+ t)) (4.5)
Le vecteur echoinv(t − n) correspond au vecteur echo(−(−n + t)) avec l’axe du
temps inversé par rapport à echo(n− t). Concrètement le vecteur echoinv(t− n) est
retourné dans le temps (figure 4.10 ), il vient :
N∑
n=−N
f(n) · echo(−(−n+ t)) =
N∑
n=−N
f(n) · echoinv(t− n) = conv(f(n), echoinv(n))
(4.6)
Le produit de corrélation est donc égal au produit de convolution avec le deuxième
vecteur echo(t) retourné dans le temps (equation 4.7).















































Figure 4.11 – L’écho est normalisé afin de
mesurer les pertes d’insertion
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En pratique le produit de corrélation utilise N2 multiplications pour N sommes
répétées par les N temps. Afin d’optimiser les ressources de calcul, la convolution
utilisée dans le domaine temporel est appliquée dans le domaine spectral. La trans-
formée de Fourier de la convolution de deux signaux est le produit des transformées
de Fourier de ces deux signaux (équation 4.8).
TF (corr(f, echo)) = TF (conv(f, echoinv)) = TF (f)·TF (echoinv) = TF (f)·TF (echo)
(4.8)
Dans l’équation 4.8 la transformée de Fourier dans le domaine temporel de l’écho
retourné dans le temps TF (echoinv), revient à prendre le complexe conjugué de la
transformée de Fourier de l’écho initial TF (echo). Le nombre d’opérations mathé-
matiques utilisées pour faire la corrélation dans le domaine fréquentiel est de l’ordre
N · log2(N). Dans cet exemple, l’écho est inversé dans le domaine temporel et il est
placé au début de son vecteur (figure 4.10). L’amplitude de l’écho est normalisée afin
de mesurer les pertes d’insertion du dispositif SAW (figure 4.11). L’intercorrélation
est réalisée dans le domaine spectral.
4.1.4 Compression et gain de traitement
Le résultat de l’intercorrélation est donné par la multiplication dans le domaine
fréquentiel du vecteur de la fonction de transfert S21 avec le vecteur de la transformée
de Fourier de l’écho normalisé retourné dans le temps TF (echoinv), ou du complexe


















Figure 4.12 – Résultat de l’intercorrélation















Figure 4.13 – Zoom sur la compression de
l’écho
Les figures 4.12 et 4.13 présentent la fonction de transfert avant intercorrélation
puis le résultat de l’intercorrélation après compression de l’écho. La courbe verte pré-
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sente les pertes d’insertion avant compression de l’écho. L’écho commence à 500 ns
et finit à 1000 ns : les pertes d’insertion s’élèvent à −33 dB. La courbe rouge présente
les pertes obtenues après compression en utilisant l’écho LFM normalisé et retourné
dans le temps de la figure 4.11. Les pertes d’insertion s’élèvent à −15 dB. Le gain
de traitement obtenu grâce à la compression est d’environ 15 dB, l’écho passe d’une
durée de 500 ns à 5 ns. Le gain de traitement est le produit de la bande passante




= T ·B = 200 · 106 × 500 · 10−9 = 100 (4.9)
— SNRcompression rapport signal sur bruit après compression
— SNRinitial signal initial
— T Durée de l’écho généré par le transducteur (s)
— B bande passante du transducteur (Hz)
Le gain de traitement est d’environ 100 soit 20 dB. Le gain de traitement mesuré






= 10 · log10(100) = 20 dB (4.10)
Sur les figures 4.12 et 4.13, le signal bleu est similaire au signal rouge, les deux
sont obtenus avec une intercorrélation entre l’écho et la fonction de transfert S21.
Pour le signal rouge l’amplitude de l’écho est normalisée à 1, pour le signal bleu
l’amplitude de l’écho n’est pas normalisée. La normalisation dégrade très légèrement
le résultat de l’intercorrélation (le niveau de bruit est légèrement plus haut) mais
elle permet de caractériser le niveau des pertes. Sans la normalisation, le niveau des
pertes est difficilement quantifiable, sur la figure 4.12 l’amplitude du signal bleu (non
normalisé) a été placée manuellement en ayant pour référence le niveau de bruit de
la courbe normalisée.
4.1.5 Conclusion
La compression des échos est applicable comme le montre un exemple pratique de
SAW LFM, elle peut aussi être utilisée sur d’autres type de signaux à condition que
les périodes du signal ne soient pas uniformes afin bénéficier du gain de traitement.
Cette méthode est utilisée pour positionner précisément les échos.
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4.2 Algorithme
Cette section explique pas à pas, à l’aide d’un exemple, le traitement des signaux
des dispositifs SAW mesurés avec un analyseur de réseaux, afin d’extraire la position
des échos codés par les réflecteurs et de mesurer la durée qui les sépare. Cet exemple
reprend un des dispositifs SAW présentés dans le chapitre 3 précédent, c’est-à-dire
un transducteur UWB LFM composé de 3 réflecteurs (figure 4.14).
Figure 4.14 – Dispositif SAW UWB choisi comme exemple. Le traitement de la fonction de
transfert S11 permet d’extraire le position des réflecteurs
4.2.1 La mesure à l’analyseur de réseaux
Sur la figure 4.15, le capteur est connecté sur un seul port afin de faire une
mesure en réflection (paramètre S11). La plage des fréquences balayées et le pas
d’échantillonnage en fréquence sont des paramètres importants, car ils définissent
respectivement l’échantillonnage temporel et la fenêtre temporelle (durée sur laquelle
la courbe peut être visualisée).
Le dispositif SAW est dimensionné pour la bande passante 2 GHz − 2.5 GHz.
L’analyseur de réseaux mesure les paramètres S11 dans le domaine fréquentiel. Dans
cet exemple la plage de fréquence s’étale de 1.8 GHz − 2.6GHz afin de mesurer toute
la plage des fréquences de fonctionnement du capteur. La fonction de transfert S11 a
une bande passante de 800 MHz, ce qui donne un pas temporel de 1/800 = 1.25 ns.
Le dernier écho codé par le dernier réflecteur arrive après 2700 ns (figure 4.14) : le
pas fréquentiel de la fonction de transfert définit la fenêtre temporelle. En prenant
un pas de 0.25 MHz, la fenêtre temporelle évolue de 0 à 1/0.25 = 4 µs.
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Figure 4.16 – Paramètre S11 mesuré par l’analyseur de réseaux
4.2.2 Fonction de transfert S11
La transformée de Fourier inverse de la fonction de transfert S11 (figure 4.16)
donne la réponse impulsionnelle du dispositif SAW dans le domaine temporel. On
rappelle que la réponse impulsionnelle d’un système correspond à la réponse de ce
système à une excitation par une impulsion de Dirac. Toutes les électrodes du trans-
ducteur sont excitées en même temps. Chaque paire d’électrodes contribue à générer
une onde dont la longueur d’onde dépend de l’écartement de la paire d’électrodes.
Le transducteur comporte 315 paires d’électrodes qui donnent 314 périodes d’onde
élastique qui se propagent dans le canal acoustique (chapitre 2) et seront réfléchies
par les réflecteurs (figure 4.17).
Les trois réflecteurs refléchissent trois échos séparés dans le temps. Ces échos
ont une durée (T ) qui correspond à la durée du transducteur. Lorsque ces échos
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2cm 1,7cm
2 GHz – 2.5 GHz
225 paires d'électrodes
100 ns
2.5 GHz – 2.6 GHz
51 paires d'électrodes 
20 ns





























Figure 4.17 – Réponse impulsionnelle obtenue avec l’analyseur de réseau, T la durée de l’onde
générée par le transducteur, 2·T la durée de l’écho visualisé en réflection à la sortie du transducteur
atteignent à nouveau le transducteur, lors de conversion des ondes mécaniques en
signal électrique, la durée des échos est doublée (2 · T ). Le signal impulsionnel dans
le domaine temporel contient 3 échos d’une durée de 2 ·T séparés dans le temps. Les
échos sont composés de 628 périodes modulées linéairement en fréquence, les hautes
fréquences arrivent en début du signal et les basses fréquences à la fin.
La transformée de Fourier inverse de la fonction de transfert (figure 4.16) per-
met d’obtenir la réponse impulsionnelle dans le domaine temporel, (figure4.18) et
(figure4.19).
L’agrandissement de la figure 4.19 donne une vue détaillée du deuxième écho. Sa
durée est correcte soit 250 ns (2 · T ) cependant le nombre de périodes visualisées
ne correspond pas au nombre attendu (environ 628). De plus les hautes fréquences
arrivent en premier, alors que sur la figure 4.19 ce n’est visiblement pas le cas. Il
n’y pas d’erreur, nous avons affaire ici à un artefact dû au repliement spectral par
sous-échantillonage. Le taux d’échantillonnage temporel est de 1.25 ns, alors que la
période du signal à 2.5 GHz a une durée de 400 ps. Le théorème d’échantillonnage de
Nyquist-Shannon rappelle que "La représentation discrète d’un signal demande une


















































Figure 4.19 – Zoom sur le deuxième écho
fréquence d’échantillonnage supérieure au double de la fréquence maximale présente
dans ce signal" [?].
4.2.3 Technique du bourrage de zéros "zero-padding"
L’artéfact mathématique présenté dans cette section permet d’augmenter artifi-
ciellement la résolution temporelle. Cette technique n’est pas utilisée dans l’algo-
rithme de mesure de la distance entre deux échos. Il est présenté et utilisé dans cet

















Figure 4.20 – La technique du bourrage de
zéros "zero-padding" est appliquée à la fonc-

























Figure 4.21 – Le deuxième écho est com-
posé de 628 périodes, le "zero-padding" per-
met palier au problème du repliement spec-
tral
Le repliement spectral observé sur l’écho (figure 4.19) est dû à une fréquence
d’échantillonnage trop faible. Le dispositif SAW fonctionne sur la bande passante
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2 GHz − 2.5 GHz, l’information utile se trouve donc dans cette plage de fréquence.
La mesure initiale du paramètre S11 faite entre 1.8 GHz − 2.6 GHz contient donc
déjà toute l’information des signaux du dispositif SAW. Une méthode mathématique
appelée technique du bourrage de zéros "zero-padding" permet d’augmenter artifi-
ciellement la résolution temporelle. Afin de couvrir une plage de fréquence plus large,
des zéros sont rajoutés autour de la fonction de transfert S11 de 0 Hz − 1.8 GHz
et 2.6 GHz − 20 GHz (figure 4.20) : la résolution temporelle est de 50 ps soit 8
points par périodes à 2.5 GHz (figure 4.21).
4.2.4 Distance relative entre les échos
La section 4.1 précédente explique la compression des échos LFM. L’autocor-
rélation d’un écho modulé linéairement en fréquence ("chirp") se somme de façon
cohérente en une position unique. La réponse du dispositif SAW est composée de
trois échos LFM de forme similaire. Le deuxième écho (figure 4.21) est utilisé comme
vecteur de référence (figure 4.22) afin de réaliser une intercorrélation avec la réponse
impulsionnelle. Toutes les opérations mathématiques suivantes sont réalisées avec la
technique du bourrage de zéros afin d’avoir un meilleur aspect visuel, mais toutes
















Figure 4.22 – Le deuxième écho est selectionné puis retourné dans le temps afin de servir de
vecteur de référence pour l’intercorrélation
L’intercorrélation dans le domaine temporel est réalisée par le produit de convo-
lution. Dans le domaine spectral, elle est réalisée avec le produit des spectres, cette
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deuxième solution est choisie car moins coûteuse en ressource de calculs (section
4.1.3). Le vecteur de référence contenant le deuxième écho (figure 4.22) est trans-
formé dans le domaine fréquentiel en utilisant une FFT ("Fast Fourier Transform")
(figure 4.23). La fonction de transfert du dispositif SAW (figure 4.24) est multipliée


















Figure 4.23 – Vecteur de référence conte-

















Figure 4.24 – Fonction de transfert du sys-
tème utilisant la technique du bourrage de
zéros
La figure 4.25 montre le résultat dans le domaine temporel de l’intercorrélation
entre le vecteur de référence et la fonction de transfert S11. La courbe affiche la va-
leur absolue du résultat, l’amplitude du signal n’est pas normalisée, car l’amplitude
du vecteur de référence (figure 4.23) servant à l’intercorrélation n’est pas normalisée.
Après l’intercorrélation la position des échos est marquée par des impulsions ayant
une largeur d’environ 2 ns à −3 dB de leur maximum. Trois impulsions correspon-
dant aux trois échos ressortent nettement du bruit.
Les figures 4.26 et 4.27 donnent un agrandissement du premier et du deuxième
écho. L’allure des deux échos comprimés est semblable, car les échos avant la com-
pression par intercorrélation avaient une forme similaire. Pour mesurer le retard qui
les sépare, il est possible d’utiliser la position du maximum des impulsions sans
introduire d’erreur significative.
La figure 4.28 présente un agrandissement sur la valeur absolue premier du pic
comprimé (courbe bleue). L’échantillonnage de 0.05 ns soit 1
20 GHz
ne permet pas
d’extraire précisément la position du maximum de l’impulsion si l’on souhaite en-
suite estimer la température (une variation de 1 ◦C pour un retard de 2 µs cor-
respond a une variation relative du retard de 150ps, section 4.6.1) . Une première
méthode permettant d’augmenter la résolution de la mesure consisterait à augmenter
















Figure 4.25 – Résultat dans le domaine temporel de l’intercorrélation entre le vecteur de référence






























Figure 4.27 – Deuxième écho comprimé
d’augmenter la résolution temporelle de la fonction de transfert S11 et du vecteur de
référence. La résolution peut être améliorée en agrandissant la fenêtre fréquentielle
avec la technique du bourrages de zéros. Cette solution fonctionnerait mais serait
très coûteuses en ressource de calcul.
Une deuxième méthode consiste à utiliser les trois points maximums de l’écho
comprimé et de calculer l’equation de la courbe reliant ces trois points [64]. Le
sommet de la valeur absolue de l’écho a une forme proche d’une parabole, l’equation
utilisée pour relier les trois points est donc approximée par un polynôme du deuxième
degré représenté par la courbe noire sur la figure 4.28. Le maximum de l’intercorré-
lation correspond au maximum de la courbe du deuxième degré qui couvre 0.10 ns














Figure 4.28 – Utilisation de la méthode trois points pour mesurer le maximum de la valeur absolue
du premier écho comprimé
avec 10000 points soit une résolution de 10 fs, les résultats des mesures de tem-
pérature dans la suite de ce chapitre permettent réellement d’estimer la résolution
sur la mesure. Cette méthode est à la fois puissante et peu coûteuse en ressource de
calculs.
La différence des positions temporelles du maximum de chaque écho permet de
calculer l’écart temporel qui les sépare. Pour vérifier le résultat obtenu nous trans-















Figure 4.29 – Le premier écho en rouge à















Figure 4.30 – Le premier écho est superposé
au deuxième écho
Le maximum des échos est calculé sur la valeur absolue afin d’éviter, en travaillant
sur la partie réelle (ou imaginaire) d’accrocher sur un maximum adjacent et d’avoir














Figure 4.31 – Agrandissement sur le maximum du deuxième écho (bleu) et du premier écho (rouge)
une erreur sur la mesure de 2pi. Les figures 4.29 et 4.30 permettent de vérifier visuel-
lement sur la partie réelle que le premier écho (rouge), translaté du retard calculé
à l’aide des valeurs absolues des échos, est superposé à la partie réelle du deuxième
écho. La figure 4.31 montre un agrandissement sur le maximum du premier écho
superposé au deuxième écho. Les deux échos sont parfaitement superposés. En re-
gardant attentivement l’axe des abscisses, la position des points du premier écho est
légèrement décalée à la position des points de l’axe des abscisse du deuxième écho.
4.2.5 Conclusion
Seuls deux échos sont nécessaire pour mesurer la célérité de l’onde élastique.
Cette méthode permet de simplifier l’architecture et l’algorithme de traitement par
rapport aux 3 échos habituellement nécessaire sur les architectures standards per-
mettant de lever l’ambiguïté de [−pi; +pi] sur le retard relatif de deux échos.Les
sections 4.4 et 4.6 des mesures sans fil et des mesures en température, permettent
d’estimer la robustesse et la résolution du système de mesure (électronique de mesure
et algorithme).
4.3 Lecteur fonctionnant dans le domaine temporel
Cette section présente un premier lecteur radio fonctionnant dans le domaine
temporel (section 4.3.1) : le lecteur envoie un signal LFM afin de bénéficier du gain
de traitement (compression des échos) directement sur la puce SAW. Ce lecteur est
166 Chapitre 4. Algorithme, mesures de température et mesures sans fil
réalisé avec les appareils de mesures du laboratoire (oscilloscope et générateur de
fonction), le but est de valider le principe d’interrogation par retournement tem-
porel. Deux mesures sont réalisées sur deux types de dispositifs SAW, la première
expérience de retournement temporel est effectuée sur un dispositif SAW LFM basses
fréquences fonctionnant sur la bande de fréquences 200 MHz − 400 MHz (chapitre
2), la deuxième expérience est effectuée sur un dispositif SAW LFM fonctionnant
sur la bande de fréquences 2 GHz − 2.5 GHz (chapitre 3).
4.3.1 Manipulation sur les SAW basses fréquences
Le premier lecteur fonctionne dans le domaine temporel. Il est réalisé avec des
appareils de mesures disponibles au laboratoire, un générateur de fonction, un in-
terrupteur UHF et un oscilloscope (figure 4.32).
Figure 4.32 – Lecteur SAW fonctionnant dans le domaine temporel
L’explication suivante s’appuie sur le schéma de la figure 4.33. Le signal LFM
est préalablement enregistré sur le générateur de fonction. Le générateur de fonction
(1) génère deux signaux, le signal de commande (3) pour l’interrupteur (Zaswa-2-
50dr+) et le signal LFM (1 volt pic à pic) pour le dispositif SAW (2). Le signal de
commande (3) permet de connecter le port RFout2 avec le port RFin (4) afin que
le signal LFM soit envoyé sur l’antenne (5) et réceptionné par le dispositif SAW.
Le signal LFM est corrélé directement sur le dispositif SAW qui renvoie donc sur
l’antenne (6) trois échos comprimés correspondant aux retards apportés par les trois
réflecteurs. Lorsque le dispositif SAW répond, le signal de commande (3) connecte
le port RFin (4) avec le port RFout1 afin d’amplifier la réponse et de la visualiser sur
un oscilloscope.
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Figure 4.33 – Principe de fonctionnement du lecteur SAW
4.3.2 Résultats basses fréquences
La réponse affichée sur l’oscilloscope est présentée sur la figure 4.34 : trois échos
comprimés (0.18 µs, 0.22 µs, 0.7 µs) ressortent du bruit et correspondent aux re-
tards générés par les trois réflecteurs. Un quatrième écho est présent sur la réponse
à 0.9 µs et correspond aux réflections sur les bord du dispositif SAW. L’architecture
du dispositif SAW utilisée est décrite dans la section 2.10 du chapitre 2. Sur l’oscil-
loscope le seul traitement utilisé est une moyenne faites sur 32 mesures. La réponse
du dispositif SAW est visible jusqu’à une distance d’interrogation d’environ deux
mètres.
La compression des échos par corrélation fonctionne mais elle est proche de 20 ns
à −3 dB alors que la compression attendue est de 5 ns (chapitre 2, section 2.10.3).
La mauvaise compression est due en partie aux antenne utilisées et non optimales
qui couvrent une bande passante de 100 MHz au lieu de 200 MHz.
4.3.3 Puissance du signal
Le générateur de fonction envoie un signal sinusoïdal "chirp" variant de 200 MHz
à 400 MHz en 1 µs, l’amplitude pic à pic du signal est de 1 Volt (figure 4.35).
La puissance émise est calculée par rapport à ce signal. La tension efficace d’un







= 0.35 V olt (4.11)
L’impédance de l’antenne est proche d’une charge de 50Ω, nous en déduisons la
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= 0.00245 Watt (4.12)
Dans la suite du calcul, la puissance est exprimé en mWatt afin d’utiliser la
même unité que la norme UWB (dBm, chapitre 1). Le signal a une durée de 1 µs
et il est répété 32 fois par seconde : sur une seconde, l’antenne rayonne le signal
d’interrogation pendant 32 µs. La puissance émise sur une seconde est :












= 7.84 · 10−5 mWatt (4.13)
Le signal a une puissance de 7.84 · 10−5 mWatt répartie sur une bande passante
de 200 MHz, Nous exprimons la puissance du signal en dBm/MHz comme dans
les normes UWB.





= −64 dBm/MHz (4.14)
La puissance du signal rayonné dans l’air est de −64 dBm/MHz, les capteurs
200 MHz − 400 MHz permettent d’avoir un ordre de grandeur sur la puissance du
signal radio à utiliser pour l’interrogation sans fil des dispositifs SAW UWB. Entre
200 MHz − 400 MHz, la puissance moyenne du signal radio rayonné dans l’air ne
doit pas être supérieure à −90 dBm pour respecter la norme (chapitre 1).
4.3.4 Manipulation sur les SAW hautes fréquences
Une expérience similaire est répétée sur un dispositif SAW hautes fréquences
fonctionnant entre 2 GHz − 2.5 GHz présenté dans le troisième chapitre. Le dis-
positif sélectionné est composé de deux lignes à retard LFM connectées en parallèle,
le dispositif SAW est utilisé en transmission, son fonctionnement est expliqué dans
le troisième chapitre (figure 4.36).
2260 µm = 568 ns
5836 µm = 1,4667 ns
Figure 4.36 – Dispositif SAW LFM fonctionnant en transmission
L’expérience fonctionne en transmission (figures 4.37, 4.38 et 4.39 ), le fonction-
nement suivant est donné par rapport aux figures 4.38 et 4.39. Le générateur de
fonction envoie un signal LFM sur l’antenne d’émission directionnel dont le gain est
de 8 dB (1). L’antenne de réception récupère le signal LFM (2) qui est dirigé sur le
dispositif SAW LFM (3). Le transducteur LFM du dispositif SAW et le signal LFM
sont corrélés et génèrent un signal de sortie contenant deux échos comprimés. Les
échos comprimés sont amplifiés (4) puis ils sont envoyés sur l’oscilloscope afin d’être
visualisés (5).
































Figure 4.39 – Schéma du montage électrique
4.3.5 Résultats hautes fréquences
Le signal est visible jusqu’à une distance de 3 mètres. Cependant le système
fonctionne en transmission : les distances ne sont pas comparables par rapport à un
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système fonctionnant en réflection. Les deux échos comprimés ressortent du bruit,






















Figure 4.40 – Résultat de la corrélation observé à l’oscilloscope
Les figures 4.41 et 4.42 montrent un agrandissement sur le premier et le deuxième








































Figure 4.42 – Agrandissement sur le
deuxième écho comprimé
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4.3.6 Puissance du signal
Le signal d’interrogation balaye de 2 GHz à 2.5 GHz en 200 ns, son amplitude







= 0.35 V olt (4.15)








= 0.00245 Watt (4.16)
Le signal a une durée de 200 ns et il est répété 32 fois par seconde : sur une
seconde l’antenne rayonne le signal d’interrogation pendant 6.4 µs. La puissance








= 1.57 · 10−5 mWatt (4.17)
La puissance du signal est de 1.57 mWatt répartie sur une bande passante de
500 MHz. Nous exprimons sa puissance en dBm/MHz selon la norme. Nous rajou-
tons aussi le gain de 8 dB de l’antenne directionnelle :





+ 8 = −67 dBm/MHz (4.18)
La puissance du signal rayonné dans l’air est de −67 dBm/MHz. La norme
UWB américaine (chapitre 1) autorise d’émettre un signal ultra large bande avec une
puissance maximum de −41.3 dBm/MHz : le signal utilisé respecte la norme UWB
américaine, sa puissance pourrait être augmentée ce qui permettrait d’augmenter la
distance d’interrogation.
4.3.7 Conclusion
Sur la bande passante basses fréquences 200 MHz − 400 MHz et la bande
passante hautes fréquences 2 GHz − 2.5 GHz, les puissances des signaux d’inter-
rogation utilisés sont faibles, respectivement −64 dBm/MHz et −67 dBm/MHz.
Les réponses des dispositifs SAW, dans les deux cas, sont visibles sur l’oscilloscope
en utilisant sur l’étage de réception des amplificateurs et une moyenne faite sur 32
mesures. Le retournement temporel fonctionne, le signal d’interrogation est directe-
ment corrélé avec le transducteur SAW, le gain de traitement et la compression des
échos sont obtenus sur le dispositif SAW. Ces expériences sont très intéressantes car
elles démontrent qu’il est possible de fabriquer un lecteur radio fonctionnant dans le
4.4. Lecteur fonctionnant dans le domaine fréquentiel 173
domaine temporel qui respecte la norme UWB et qui bénéficie du gain de traitement
des signaux LFM en utilisant le retournement temporel.
4.4 Lecteur fonctionnant dans le domaine fréquentiel
Cette section présente des mesures faites avec un lecteur radio fonctionnant dans
le domaine fréquentiel sur la bande de fréquence 2 GHz − 2.5 GHz. Le lecteur
radio est un prototype réalisé par l’entreprise RSSI GmbH.
4.4.1 Principe de fonctionnement
Le lecteur radio fonctionne comme un analyseur de réseaux (figure 4.43) : pour
chaque fréquence de la bande passante il analyse le module et la phase du signal
réfléchi afin de calculer le paramètre S11. N’ayant pas accès aux ressources maté-
rielles, les explications et les composants cités dans la suite de cette section sont
notre interprétation du fonctionnement du lecteurs radio de la société RSSI.











Figure 4.43 – Principe de fonctionnement du lecteur radio
L’oscillateur du lecteur radio génère un signal sinusoïdale (1), ce signal est envoyé
sur deux voies à l’aide d’un diviseur de Wilkinson (2). La première voie mène à
une antenne (3) afin de rayonner le dispositif SAW (4). La deuxième voie permet
d’utiliser ce même signal comme référence (5). Le signal réfléchi par le dispositif SAW
est isolé du signal d’émission et dirigé vers l’étage de détection (6) de la phase et
de l’amplitude à l’aide d’un pont réflectométrique. À l’entrée de l’étage de détection
(7), le signal de référence et le signal réfléchi sont multipliés afin de travailler sur le
battement des deux signaux : le battement permet de connaître le déphasage entre
le signal réfléchi et le signal de référence tout en gardant une électronique basse
fréquence.
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4.4.2 Exemple de mesure












Figure 4.44 – Mesure sans fil du dispositif SAW
Le lecteur SAW interroge le dispositif SAW sur la gamme de fréquences 2GHz − 2.5GHz


















Figure 4.45 – Le lecteur SAW mesure les

















Figure 4.46 – L’ordinateur applique l’algo-
rithme présenté dans la section 4.1 sur les
paramètres S11 afin d’obtenir des échos com-
primés
L’ordinateur récupère via une communication éthernet (possible aussi avec une
communication RS232) les paramètres S11 afin de les traiter et d’obtenir des échos
comprimés et de calculer leur position. L’algorithme utilisé pour le traitement des
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données est présenté dans la section 4.2. Sur les figures 4.45 et 4.46, l’amplitude
exprimée en dB est une échelle relative.
4.4.3 Résultats
Le lecteur SAW mesure les paramètres S11 du dispositif SAW. La compression
des échos est effectuée en post-traitement sur l’ordinateur. Cette méthode permet
de mesurer différentes architectures de transducteur SAW et d’être toujours capable
d’effectuer en post-traitement la compression. L’étape de post-traitement donne des
résultats sur la compression et le gain de traitement similaires aux mesures faites
à l’analyseur de réseaux. Les figures 4.47 et 4.48 montrent un exemple d’un écho
comprimé obtenu à partir d’une mesure sans fil d’un dipositif LFM fonctionnant
en réflection sur la bande de fréquence 2 GHz − 2.5 GHz. Le gain de traitement


















Figure 4.47 – Exemple d’un écho comprimé

















Figure 4.48 – Agrandissement sur l’écho, à
−3 dB du maximum la compression est de
3 ns
La qualité de la compression ainsi que la valeur du gain de traitement dépendent
de la distance entre le dispositif SAW et le lecteur SAW ainsi que de la puissance
du signal radio.
4.4.4 Puissance du signal
Nous souhaitons évaluer si les conditions d’interrogations utilisées respectent
les normes d’émission radiofréquence. La "Federal Communications Commission"
(FCC) et L’"European Telecommunications Standards Institute" (ETSI) sont des
organisations respectivement américaine et européenne chargées des normes sur la
télécommunications radiofréquence (chapitre 1). N’ayant pas accès aux documents
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de la FCC décrivant le protocole de la mesure de la puissance du signal radio pour
une communication UWB, le protocole de mesure utilisé ici, est celui qui est décrit
dans le document de l’ETSI [37] bien que les dispositifs SAW en question soient
dimensionnés pour le standard UWB américain (chapitre 1).
L’ETSI décrit le protocole de mesure à appliquer dans le cadre d’une communica-
tion UWB. Pour la mesure de la puissance moyenne du signal radio, le lecteur radio
doit être branché sur le port d’entrée d’un analyseur de spectre dont les paramètres
sont les suivants :
— la bande passante de chaque point de mesure est de 1 MHz ;
— le mode de détection est "Root Mean Square" RMS ;
— le temps d’intégration sur chaque point est de 1 ms ou moins ;
— la plage de balayage des fréquences est égale au nombres de mesures multipliées
par la résolution de la bande passante.
En appliquant les consignes décrites ci-dessus, le résultat obtenu à l’analyseur de
spectre est présenté sur la figure 4.49
Figure 4.49 – Mesure de la puissance moyenne du signal radio en utilisant les paramètres décrits
par la norme de l’ETSI
La mesure montre un seul pic à environ 2.46 GHz alors que le lecteur radio émet
un signal sur toute la bande de fréquence 2 GHz − 2.5 GHz. Cependant le lecteur
radio a un fonctionnement similaire à celui d’un analyseur de réseaux (section 4.4.1).
Il interroge le dispositif SAW fréquence après fréquence, dans cet exemple le lecteur
radio balaie la bande passante 2 GHz − 2.5 GHz avec un pas de 0.25 MHz entre
chaque point soit 2001 mesures. L’analyseur de spectre qui mesure la puissance du
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signal radio balaie lui aussi la bande passante. Comme le balayage de l’analyseur
de spectre et celui de lecteur radio ne sont pas synchronisés, le résultat obtenu sur
l’analyseur de spectre ne correspond pas à la puissance et à l’occupation en fréquence
du signal radio.
Le protocole de mesure décrit par l’ETSI est conçu pour mesurer des signaux
UWB impulsionnels correspondant à une grande partie des signaux utilisés dans les
applications de types radar (chapitre 1). Je propose donc un nouveau protocole de
mesure afin de calculer la puissance émise par le lecteur radio. Nous allons calculer
la puissance maximum émise par le lecteur radio sur chacune des fréquences sans
faire de moyenne : les paramètres de l’analyseur de spectre restent donc identiques
à l’exception du paramètre RMS changé en MAX HOLD. Le résultats est présenté
sur la figure 4.50.
Figure 4.50 – Mesure de la puissance maximum du signal radio en utilisant la fonction MAX
HOLD sur l’analyseur de spectre
En entrée de l’analyseur de spectre, nous avons placé un atténuateur de 20 dB : la
puissance maximum est donc de 0 dBm/MHz. Afin d’obtenir la puissance moyenne,
nous mesurons le temps d’occupation du signal radio sur 1 seconde.
La figure 4.51 présente un balayage complet de la bande passante par le signal
radio. Les 14 créneaux correspondent aux 14 oscillateurs nécessaires pour balayer la
bande passante. Le signal est répété toute les 1.12 s.
La figure 4.52 présente un agrandissement sur un créneau qui est lui-même com-
posé de créneaux. Chaque créneau a une durée de 2.5 µs et l’écart qui les sé-
pare est de 795 ns. Chacun de ces créneaux a une fréquence propre, un total de
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Figure 4.51 – Visualistion du signal radio à l’oscilloscope
Figure 4.52 – Agrandissement sur un créneau
2001 créneaux correspondant aux 2001 fréquences mesurées sur la bande passante
2 GHz − 2.5 GHz. Sur 1.12 s la durée total des signaux rayonnés est de 5 ms.
2.5 · 10−6 · 2001 = 5ms (4.19)
Sur une seconde, la puissance moyenne est de :





= 0− 23 = −23 dBm (4.20)
En utilisant une puissance de −23 dBm/MHz, les dispositifs SAW présentés dans
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le chapitre 3 sont visibles à une distance maximum de 50 cm. La norme UWB amé-
ricaine limite la puissance moyenne à −41.3 dBm/MHz sur la bande de fréquence
2 GHz − 2.5 GHz (chapitre 1).
Les valeurs mesurées précédentes (puissance et distance d’interrogation), ainsi
que l’équation 4.21 de la portée maximale des radars [44] permettent de calculer la
distance maximale d’interrogation pour une puissance du signal d’interrogation de
−41.3 dBm/MHz compatible avec la norme UWB américaine.
dmax4 =
Pt ·G2 · λ2 · σ0
(4 · pi)3 · Smin
(4.21)
avec :
— Pt puissance transmise [Watt] ;
— G gain de l’antenne de réception [dBi] ;
— λ longueur d’onde du radar [m] ;
— σ0 coefficient de réflection de la cible [m2] ;
— dmax distance maximale entre le lecteur radio et la cible [m] ;
— Smin Signal minimum que le lecteur radio peut détecter [Watt].





G2 · λ2 · σ0
(4 · pi)3 · Smin
(4.22)





5 · 10−6 = 1.25 · 10
4 (4.23)
Nous calculons la distance maximale pour une puissance transmise de −41.3 dBm
(Pt = 7.4 · 10−8 Watt) respectant la norme UWB américaine :
dmax =
(




7.4 · 10−8 · 1.25 · 104) 14 = 0.175 m (4.24)
La distance maximale d’interrogation pour une puissance transmise de−41.3 dBm
respectant la norme UWB est de 17.5 cm
4.4.5 Conclusion
Le lecteur dans le domaine fréquentiel mesure les paramètres S11 des dispositifs
SAW, la compression des échos est réalisée en post-traitement par un programme.
L’architecture du lecteur permet de s’adapter facilement à différentes dispositifs
SAW : lorsque le dispositif SAW mesuré change, seul le programme de traitement des
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mesures est modifié, la partie matérielle reste identique. Les premières expériences
sur la puissance montrent que le lecteur fonctionnant dans le domaine fréquentiel est
18 dB au dessus de la norme UWB américaine (−41.3 dBm/MHz) pour une dis-
tance d’interrogation maximum de 50 cm. L’équation de la distance d’interrogation
maximale des radars permet d’estimer une distance d’interrogation de 17.5 cm pour
une puissance du signal d’émission de 41.3 dBm/MHz respectant la norme UWB
américaine.
4.5 Codage temporel et réseaux de dispositifs SAW
La position des réflecteurs code les échos comprimés. Les échos des dispositifs
SAW vus dans le chapitre 3 occupent la bande de fréquence 2 GHz − 2.5 GHz, le
temps de propagation des ondes sur la surface libre du dispositif SAW permettant
d’accueillir les réflecteurs, s’étend de 500 ns à 3000 ns. Nous abordons d’abord le
codage temporel sans système d’anti-collision dans lequel un seul capteur à la fois
peut être interrogé. Ensuite nous présenterons un autre type de codage permettant
la mise en place d’un réseau de capteurs (interrogation et identification simultanées
de plusieurs capteurs).
4.5.1 Codage temporel
Nous calculons le nombre d’identifiants différents qu’il est possible de coder sur un
dispositif SAW large bande en utilisant le codage temporel introduit dans la section
1.6.1. Un seul dispositif est interrogé à la fois, il n’y a donc pas de problème de
collision avec une réponse venant d’un autre identifiant. Le codage temporel choisi
fonctionne sur des retards relatifs entre les échos. L’exemple exposé dans cette section











Figure 4.53 – Codage temporel sans algorithme d’anti-collision
— le dispositif SAW fonctionne en réflection, il est composé d’un transducteur
avec une bande passantes B = 500 MHz et de plusieurs réflecteurs ;
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— la zone accueillant les réflecteurs est délimitée par deux réflecteurs codant les
bits "start" et "stop". Cette délimitation permet de calibrer le capteur est de
s’affranchir des effets de la température ;
— la zone accueillant les réflecteurs commence pour un temps de propagations
aller-retour des ondes de 500 ns et finit pour un temps de propagations de
3000 ns, soit un temps de propagation relatif de 2500 ns sépare le début de la
fin de la zone des réflecteurs ;
— la zone accueillant les réflecteurs est composée d’une alternance de zones de
garde (rouge) et de zones de données (vert et bleu alterné) ;
— les zones de garde n’accueillent aucun réflecteur afin de ne pas confondre un
écho parasite avec un écho codant une donnée. Les zones de garde ont une
durée Tgarde égale à 8 ns :
Tgarde = 4 · 1
B
= 4 · 1
500 · 106 = 8 ns, (4.25)
— les zones de données sont composées de 8 créneaux dont la durée de chaque
créneau Tcreneau est de 2 ns (equation 4.26). La durée d’une zone de donnée




= 2 ns. (4.26)
— Une zone de données accueille toujours un unique réflecteur dans un des 8
créneaux. Le réflecteur code un nombre variant entre 0 et 7 soit un octet par
réflecteur et par zone de donnée.
La zone composée des réflecteurs est construite sur une alternance entre zones
de garde et de données, elle a une durée de 2500 ns, Ttotal = 2500 ns. L’équation
4.27 calcule le nombre maximum de zones de données octetmax et donc de réflecteurs








Théoriquement le dispositif SAW UWB pourrait accueillir un nombre de codes
différents de 8104. La distance d’interrogation et le nombre maximal de réflecteurs
sont des paramètres limitant ce nombre, afin d’en tenir compte, des simulations sont
nécessaires pour affiner le nombre maximal de codes différents
4.5.2 Réseaux de capteurs
L’algorithme de codage présenté dans cette section est différent de l’algorithme
présenté dans la section 4.5.1 précédente. Cet algorithme vise à permettre d’in-
182 Chapitre 4. Algorithme, mesures de température et mesures sans fil
terroger plusieurs capteurs simultanément, de mesurer leur température et de les
identifier. L’architecture choisie est présentée sur la figure 4.54.
Transducteur
B=500 MHz
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Réflecteur 1 Réflecteur 2
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C.1 C.2 C.3 C.1 C.2 C.3
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(a) Principe de l'architecture :
(b) Interrogation des capteurs 1 et 3 :
(c) Réponse lue par le lecteur :
T1
T3
Figure 4.54 – Principe de l’achitecture des dispositifs SAW utilisé pour un réseau de capteur
La plage du dispositif SAW permettant d’accueillir les réflecteurs (500 ns− 3000 ns)
est découpée en zones. Une zone accueille un unique réflecteur et est propre à un
capteur. Par exemple sur le schéma 4.54(a), les deux zones vertes (500 ns − 600 ns
et 1500 ns − 1600 ns) sont réservées au capteur numéro 1, les deux zones grises
sont réservées au capteur numéro 2, ainsi de suite.
Prenons l’exemple du schéma 4.54(b), un lecteur SAW interroge deux capteurs,
le numéro 1 et le numéro 3. La réponse lue par le lecteur SAW contient 4 échos,
voir schéma 4.54(c). Deux échos arrivent respectivement entre 500 ns − 600 ns et
1500 ns − 1600 ns, ces deux zones sont réservées au capteur numéro 1. Le lecteur
SAW identifie le premier capteur en utilisant le retard absolu des deux échos, il est
de même pour le capteur numéro 3. Les retards relatifs T1 et T3 entre les échos
du capteur numéro 1 et du capteur numéro 3 permettent de calculer précisément la
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température mesurée par chacun des capteurs. En résumé :
— les capteurs sont identifiés en utilisant le retard absolu des deux échos ;
— la température mesurée par les capteurs est calculée à partir du retard relatif
des deux échos, propre à chacun des capteurs.
La position temporelle absolue d’un écho dépend de la température. La zone al-
louée à chaque réflecteur doit être suffisamment grande afin que le retard absolu d’un
écho reste dans sa zone réservée même avec de grands changements de température.
Nous calculons la taille d’une zone D pour un capteur soumis à des changements
de température relatifs de 350 ◦C (∆T ), et un retard maximum absolu Rabs de
2500 ns(section 1.6.4) :
D = TCF1 ·∆T ·Rabs = 75 · 10−6 · 350 · 2500 · 10−9 ' 70ns (4.28)
pour un retard absolu maximal de 2500 ns, une variation relative de la tempéra-
ture de 350 ◦C, la position de l’écho varie localement de 70 ns, la taille de la zone
accueillant les réflecteurs est de 70 ns.
Le nombre maximum de capteurs pouvant être interrogés simultanément, pour
un retard absolu maximal de 2500 ns, une plage temporelle permettant d’accueillir
les réflecteurs entre 500 ns à 2500 ns, un retard relatif de 1000 ns entre le premier et
le deuxième réflecteur d’un même capteur et une excursion relative en température
de 350 ◦C, est 14 capteurs (figure 4.55).
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B=500 MHz



















500 ns 1480 ns 1500 ns
Réflecteur 1 Réflecteur 2
2480 ns
Figure 4.55 – 14 créneaux pour le premier et le deuxième réflecteur pour un réseau de 14 capteurs,
le premier capteur est composé de deux miroirs qui sont placés dans les deux créneaux notés "1".
Chaque capteur a des créneaux respectifs que seul lui peut utiliser.
La figure 4.57 présente les résultats d’une mesure sans fils simultanée de trois dis-
positifs LFM UWB réalisée avec le lecteur fonctionnant dans le domaine fréquentiel
(Fig. 4.56). L’algorithme est proche de celui présenté ci-dessus mais avec trois réflec-
teurs par capteur au lieu de deux. Les réponses des dispositifs SAW sont séparées
dans le domaine temporel. La mesure ici se limite à trois dipositifs SAW.
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Figure 4.56 – Réseaux de capteur réalisé
avec les dispositifs SAW fonctionnant sur la
bande de fréquence 2 GHz − 2.5 GHz
Figure 4.57 – Chacun des dispositifs SAW
génèrent trois échos séparés dans le temps
4.5.3 Conclusion
La communication UWB permet théoriquement de disposer d’un très grand nombre
de codes différents 8104, cependant une étude par simulations et avec des mesures
expérimentales est nécessaire pour connaître le nombre maximum de réflecteurs pou-
vant être effectivement lus sur un dispositif SAW. Ce nombre maximum de capteurs
définira pratiquement le nombre d’identifiants pouvant être réellement codés. Un
algorithme fonctionnant sur le principe de créneaux temporels propres à chaque
capteur permet de lire la température sur 14 capteurs et de les identifier pour un
changement relatif de température de 350 ◦C
4.6 Mesure de température
La section 1.6.4 du chapitre 1 explique le principe de la mesure de température
avec les dispositifs SAW basés sur une architecture de ligne à retard. En résumé,
la température modifie les propriétés élastiques des matériaux piézoélectriques. Par
conséquent le retard entre deux échos est sensible à la température.
4.6.1 Retard théorique pour du LiNbO3 Y X − 128◦
La loi qui régit le retard des ondes en fonction des variations de température est
approximé au second ordre par [26].
∆t
t0
= CTF1(T − T0) + CTF2(T − T0)2 (4.29)
Pour le LiNbO3 Y X−128◦, les coefficients de température du premier et deuxième
ordre sont :
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— CTF1, coefficient du premier ordre : CTF1 = 75 ppm/◦C.
— CTF2, coefficient du deuxième ordre : CTF2 = 5 ppb/◦C
Nous considérons une température de référence T0 = 25◦. T est la température
de la mesure. t0 est le retard entre le premier et le deuxième écho à la température de
référence T0, t est le retard entre le premier et le deuxième écho à la température T ,
∆t = t− t0. Le coefficient du deuxième ordre CTF2 = 5 ppb est négligeable devant
le coefficient du premier ordre dans la plage de température qui nous concerne. La
loi qui régit le retard est approximée par une équation linéaire :
∆t
t0
= CTF1(T − T0) = 75 · 10−6 · (T − T0) (4.30)
Le retard devrait évoluer linéairement en fonction de la température. Théori-
quement plus le retard entre deux échos est grand, meilleure est la résolution en
température. Mais en pratique, le rapport signal sur bruit dépend aussi de la dis-
tance parcourue par l’onde et la résolution de la mesure dépend aussi de la qualité du
signal. Ce qui implique de chercher un compromis entre le temps maximum de pro-
pagation des ondes et les pertes de propagation afin d’obtenir la meilleur résolution
sur la mesure en température.
Voici un ordre de grandeur du retard relatif sur un temps de propagation de
l’onde de 2 µs, pour une variation de température de 1 ◦C.
∆t = CTF1(T −T0) = 75 · 10−6 · (T −T0) · t0 = 75 · 10−6 · 1 · 2 · 10−6 = 150ps (4.31)
Pour un changement relatif 1 ◦C, le changement relatif du retard pour un temps
de propagation de 2 µs est d’environ 150 ps. Ce qui implique d’avoir une résolution
de mesure sur le temps relatif inférieur à 150 ps pour une résolution 1 ◦C
4.6.2 Mesures de température avec les SAW fonctionnant sur la bande
200 MHz − 400 MHz
Les dispositifs SAW LFM (200 MHz − 400 MHz) présentés dans le deuxième
chapitre sont utilisés pour mesurer la température. Les dispositifs ont été préalable-
ment chauffés à 70 ◦C pendant une semaine afin de les soumettre à un vieillissement
accéléré ce qui stabilise leurs propriétés. La mesure filaire est réalisée avec un ana-
lyseur de réseaux qui enregistre les paramètres S11, les dispositifs sont placés dans
une enceinte climatique permettant de faire varier la température entre −5 ◦C et
130 ◦C.
Le résultat de la mesure est présenté sur la figure 4.58. La courbe magenta est
la mesure de la température faite par la référence (sonde Pt100), la courbe bleue
































Figure 4.58 – La courbe magenta est la
mesure de la température par la référence
(sonde Pt100), la courbe bleue est la mesure



























Temperature de reference en Celsius
Figure 4.59 – La courbe montre la diffé-
rence de température mesurée entre le cap-
teur SAW et la sonde Pt100 en fonction de
la température mesurée de la sonde Pt100
est la mesure de température faite par le dispositif SAW. La température est cal-
culée à partir du retard en utilisant un rapport linéaire. La courbe de température
bleue (dispositif SAW) n’est pas superposée sur toute la gamme de température à
la référence (courbe magenta), la dépendance de la température du dispositif SAW
en fonction du retard entre deux échos n’est ici pas décrite pas une loi linéaire. La
figure 4.59 montre la différence de température mesurée entre le capteur SAW et la
sonde Pt100 en fonction de la température mesurée de la sonde Pt100. La différence
de température n’excède pas 3 ◦C Cette courbe permet de penser que l’écart de
température entre le capteur SAW est la référence est dû à une inertie thermique
aussi appelée retard thermique.
4.6.3 Mesures de température avec les SAW hautes fréquences
Les dispositifs SAW fonctionnant sur la bande de fréquence 2 GHz − 2.5 GHz
(chapitre 3) sont utilisés pour faire une mesure sans fil de la température ambiante
en utilisant le lecteur radio fonctionnant dans le domaine fréquentiel présenté dans
la section 4.3.4. Une sonde Pt100 est collée sur le dispositif SAW afin de servir de
référence.
La distance entre le lecteur radio et le SAW est de 20 cm. La température du
laboratoire est mesurée pendant une nuit (figures 4.60 et 4.61). La figure 4.62 trace
l’écart entre la mesure de température faite par le dispositif bleu et la mesure faite
par la sonde Pt100. Sur les plages 0 h − 4 h et 12 h − 16 h correspondant à la fin de
soirée et au début de la matinée (heure relative par rapport au début de l’expérience),



















Figure 4.60 – En bleu mesure de la tempé-
rature par le capteur de référence Pt100, en

























Figure 4.61 – Aggrandissement sur la me-
sure de température, les mesures du disposi-
tif SAW (rouge) sont très proches des mesure
de la référence (bleu)
l’écart de température est de ±0.15 ◦C, pendant la nuit quand l’activité humaine au
laboratoire cesse, l’écart de température est de ±0.05 ◦C. Quand il y a une activité
humaine, la résolution sur la mesure semble plus bruitée, on peut se demander si il




























Figure 4.62 – Écart entre les mesures de température du dispositif SAW et les mesures de la sonde
Pt100
Les résultats de la température du SAW n’ont pas été filtrés, seule une loi linéaire
lie la température aux retards entre deux échos. La résolution de la mesure de
188 Chapitre 4. Algorithme, mesures de température et mesures sans fil
température est inférieure à 0.15 ◦C.
4.6.4 Mesures de température par un réseau de capteurs en milieu ré-
flectif
Les trois capteurs utilisés pour démontrer expérimentalement le fonctionnement
du réseau de capteurs dans la section 4.5, sont réutilisés ici pour mesurer la tempé-
rature de l’enceinte climatique (figure 4.63).
Antenne directionnelle Capteur SAW avec des 
antennes omnidirectionnelles
Figure 4.63 – Mesure de la température d’une enceinte climatique par trois capteurs interrogés
en même temps
L’antenne directionnelle du lecteur radio est placée à l’intérieur de l’enceinte cli-
matique, les trois dispositifs SAW sont connectés à des antennes omnidirectionnelles.
La distance séparant l’antenne du lecteur radio des antennes des dispositifs SAW est
d’environ 10 cm. L’intérieur de l’enceinte climatique est métallisé, par conséquent
réflectif aux ondes électromagnétiques. Pendant la mesure, l’enceinte climatique est
fermée et effectue un cycle thermique composé de paliers de température de 10 ◦C
entre 0 ◦C et 40 ◦C.
La figure 4.64 montre le premier écho comprimé en rouge superposé au deuxième
écho comprimé en bleu. Les deux échos sont composés de plusieurs maximums dûs
aux multiples réflections de l’environnement. Le premiers et le deuxième écho ont
subis les mêmes déformations, il est donc possible d’utiliser l’intercorrélation pour
calculer le retard qui les sépare afin d’en déduire la valeur de la température (figure
4.65) Malgré l’environnement réflectif le système permet de différencier les trois
capteurs, et de calculer pour chacun des capteurs le retard relatif entre le premier















Figure 4.64 – Le premier écho comprimés























Figure 4.65 – Mesure de température sans
fil en milieu réflectif pour un réseau de trois
capteurs SAW
et le deuxième écho. Bien que la mesure de température soit bruitée, les différents
paliers de température sont tout à fait visibles.
4.6.5 Conclusion
Le système du lecteur radio dans le domaine fréquentiel et l’algorithme de trai-
tement du signal permettent de mesurer les capteurs SAW en température avec une
résolution meilleur que ±0.15 ◦C. De plus le système est aussi capable de mesurer
un réseau de capteurs et d’effectuer des mesures en milieu réflectif.
4.7 Mesure de distance
On cherche à estimer la capacité à localiser un capteur SAW dans un environ-
nement en exploitant uniquement le signal radar réfléchi par la cible. Le retard
relatif entre deux échos dépend de la position des réflecteurs, ce retard varie aussi
en fonction de la température qui change la célérité des ondes sur le substrat piézo-
électrique. Le retard absolu d’un seul écho dépend de la position du réflecteur sur le
dispositif SAW mais aussi du temps de propagation de l’onde radio entre le lecteur
et le dispositif SAW.
4.7.1 Résolution théorique
La résolution de la mesure de la distance est donnée par l’équation des radars
FMCW, elle dépend de la bande passante du système [65]. En considérant que le
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système SAW fonctionne sur la bande passante 2 GHz − 2.5 GHz, la résolution





2 · 500 · 106 = 0.3 m (4.32)
— c, célérité des ondes électromagnétiques 3 · 108 m/s ;
— B, bande passante du système 500 MHz.
Les dispositifs SAW doivent être espacés au minimum de 30 cm pour pouvoir les
différencier dans le domaine spatial.
4.7.2 Mesures
L’expérience est réalisée avec le lecteur qui fonctionne dans le domaine fréquentiel
et un dispositif SAW dimensionné pour la bande passante 2 GHz − 2.5 GHz. Le
même dispositif SAW est mesuré trois fois, entre chacune des mesures le dispositif est
éloigné de 20 cm du lecteur radio. Les figures 4.66 et 4.67 montrent le déplacement

















Figure 4.66 – La position absolue du pre-















Figure 4.67 – Zoom sur le premier écho
Les courbes bleu, rouge et verte correspondent aux distances respectives entre
le lecteur radio et le dispositif SAW de 20 cm, 40 cm et 60 cm. Le retard absolu
est visible sur les échos (figure 4.67), pour 20 cm il est d’environ 0.6 ns (le temps
est divisé par 2 car la distance est parcourue 2 fois par l’onde). En théorie, 0.6 ns
correspond à une distance de 18 cm.
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4.7.3 Conclusion
Le retard absolu entre le lecteur radio et la cible SAW permet d’estimer la distance
qui les sépare. Cette expérience montre qu’un lecteur radio UWB comprenant 4
antennes est capable d’estimer la position spatiale d’un dispositif SAW. Bien qu’il
ne s’agisse pas d’une mesure précise, cette information complète l’identification par
codage de la puce et permet des perspectives de codage spatial par position du
capteur SDMA (Spatial Division Multi Access)
4.8 Conclusion
Seuls deux échos sont nécessaire pour mesurer la célérité de l’onde élastique. Cette
méthode permet de simplifier l’architecture et l’algorithme de traitement par rapport
aux 3 échos habituellement nécessaire sur les architectures standards permettant de
lever l’ambiguïté de [−pi; +pi] sur le retard relatif de deux échos.
Les interrogations dans le domaine temporel (générateur de fonction et oscil-
loscope) entre 200 MHz − 400 MHz et 2 GHz − 2.5 GHz montrent que le
retournement temporel fonctionne sur le puces LFM, la distance d’interrogation est
respectivement 2 mètres en réflection à basse fréquence et 2 mètres en transmission
pour les dispositif hautes fréquences, pour une puissance du signal d’interrogation
inférieur à −60 dBm/MHz soit environ 1 nWatt
Le lecteur dans le domaine fréquentiel mesure les paramètres S11 des dispositifs
SAW, la compression des échos est réalisée en post-traitement par un algorithme de
traitement de l’information. L’architecture du lecteur permet de s’adapter facilement
à différents dispositifs SAW. Lorsque l’on change de dispositif SAW, seul le logiciel de
traitement des données doit être adapté, la partie matérielle reste identique. Ce mode
d’interrogation théoriquement présente des performances de portée et de résolution
identique à l’interrogation dans le domaine temporel, à la différence que le taux de
rafraîchissement de l’information est plus lent.
La compression des échos permet de coder l’information de température avec une
résolution meilleure qu’à ±0.15 ◦C, de mesurer la distance entre le lecteur radio et la
cible SAW et de pouvoir interroger et identifier plusieurs dispositifs SAW en même
temps en utilisant le codage temporel.
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Conclusion générale
L’objectif principal de cette thèse est la réalisation de capteurs à ondes élas-
tique de surface (SAW) Ultra Large Bande (ULB) passifs compatibles avec la norme
américaine de communication.
La bande de fréquence sélectionnée de 2 GHz − 2.5 GHz donne un bon com-
promis entre les limites de la technologie de fabrication des SAW et la puissance
de −41.3 dBm/MHz du signal radio fréquence autorisée par la norme. L’étude de
faisabilité donne un ordre de grandeur de 1 m pour la distance d’interrogation entre
le lecteur et un dispositif SAW ayant des pertes d’insertion de l’ordre de 30 dB. En
se basant sur l’équation des radars, les distances d’interrogation en développant des
solutions dans le domaine temporel ou fréquentiel (FMCW) sont comparables.
La bande passante des transducteurs SAW standards est inversement proportion-
nelle aux nombres de paires d’électrodes. L’étude d’un transducteur standard sur la
bande passante 200 MHz − 400 MHz montre que cette architecture est mal adap-
tée à ULB car les pertes d’insertion en transmission calculées avec les modèles de
Mason et FEM/BEM s’élèvent à 40 dB. Afin de réduire ces pertes, nous étudions
une architecture de transducteur à modulation linéaire de fréquence (LFM) qui a
pour particularité d’avoir un nombre de paires d’électrodes indépendant de la bande
passante. De plus, la structure LFM bénéficie du gain de traitement qui améliore le
rapport signal sur bruit. Les pertes d’insertion en transmission calculées sur l’écho
généré par le transducteur après intercorrélation s’élève à 20 dB. Sur la bande de
fréquence 200 MHz − 400 MHz, l’architecture LFM bénéficie de 20 dB de pertes
en moins que l’architecture standard. Un gain de 20 dB correspond à quadrupler la
distance d’interrogation.
L’étude des transducteurs LFM sur la bande 200 MHz − 400 MHz, a confirmé
l’idée que l’architecture LFM est une bonne approche pour le codage spectral UWB.
Cette architecture est réutilisée sur la bande passante 2 GHz − 2.5 GHz. Les pertes
d’insertions des architectures LFM et standard, pour un retard de 1000 µs, sont du
même ordre de grandeur de 30 dB, mais nous comparons les résultats d’une archi-
tecture standard avec une bonne adaptation d’impédance avec les résultats d’une
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architecture LFM avec une mauvaise adaptation d’impédance. Les pertes d’insertions
de l’architecture LFM peuvent être réduite avec un circuit d’adaptation d’impédance
contrairement aux pertes d’insertions de l’architecture standard qui ont déjà atteint
la limite minimum.
Le coefficient de réflexion des réflecteurs large bande ajoute des pertes de l’ordre
de 10 dB. Afin de réduire les pertes ajoutées par les réflecteurs, nous étudions une
architecture LFM sans réflecteur et une architecture utilisant des transducteurs stan-
dards connectés en parallèles. Ces deux architectures donnent des pertes d’insertion
inférieures à 30 dB respectivement, 26 dB de perte pour un retard de 1560 ns (LFM
sans réflecteur) et 26.5 dB de perte pour un retard de 1000 ns (transducteurs stan-
dards connectés en parallèles). les résultats donnés sont mesurés avec une mauvaise
adaptation d’impédance, en l’améliorant les pertes d’insertions devrait aussi être
réduite.
La montée en fréquence a rendu l’étude des dispositifs SAW sur la fréquence
2 GHz − 2.5 GHz plus difficile. Les boîtiers et les fils de connexions changent
significativement l’impédance des dispositifs SAW. Mais l’objectif d’être en dessous
de 30 dB de pertes d’insertion est atteint.
L’information des dispositifs SAW est codée sur des échos dont la durée à −3 dB
du maximum est inversement proportionnelle à la bande passante, les durées mesu-
rées sur les dispositifs SAW fonctionnant sur la bande de fréquences 2GHz − 2.5GHz
sont proches de la durée théorique de 2 ns. En compression d’impulsion, seuls deux
échos sont suffisant pour mesurer la célérité de l’onde élastique. Cette méthode per-
met de simplifier l’architecture et l’algorithme de traitement par rapport aux trois
échos habituellement nécessaire sur les architectures standards permettant de lever
l’ambiguïté sur la phase de [−pi; +pi] sur le retard relatif de deux échos. Cette com-
pression simplifie le traitement de l’information ainsi que l’architecture des SAW.
La compression améliore aussi :
— la résolution sur la mesure car une résolution de 0.1 ◦C est atteinte ;
— La quantité d’information pouvant être stockée sur le dispositif SAW.
Cette compression permet aussi la mise en place d’une mesure simultanée de 14
capteurs pour une variation relative de température de 350 ◦C. Une mesure sans
fil simultanée de 3 capteurs a été réalisée. De plus l’utilisation d’une large bande
passante ouvre des perspectives de mesures sans fils de capteur en milieux réflectifs.
Les dispositifs SAW LFM ont été interrogés dans le domaine temporel à l’aide
d’un synthétiseur de fonctions arbitraires pour le signal d’interrogation retourné
dans le temps et un oscilloscope pour visualiser la réponse. Cette expérience montre
qu’il est possible de travailler dans le domaine temporel, par rapport au domaine
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fréquentiel habituellement utilisé, pour interroger une ligne à retard.
Néanmoins, la disponibilité d’un lecteur embarqué a permis la mesure par ba-
layage de fréquence de la température et de la distance des dispositifs SAW. Ce
mode d’interrogation théoriquement présente des performances de portée et de ré-
solution identiques à l’interrogation dans le domaine temporel, à la différence que le
taux de rafraîchissement de l’information est plus lent. Un taux de rafraîchissement
élevé est nécessaire pour la mesure de dispositif SAW en mouvement.
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Liste des tableaux
1.1 Pour des électrodes métallisées : coefficient de réflectivité total en
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Re´sume´ :
Le codage spectral Ultra Large Bande (ULB) applique´ aux dispositifs a` ondes e´lastiques de surface
(SAW), exploite´s comme capteurs passifs interrogeables par liaison radiofre´quence, augmente le
nombre de donne´es stocke´es et e´change´es, et ame´liore la re´solution sur la mesure. L’approche
propose´e est de re´aliser des dispositifs SAW ULB dans la bande de fre´quence 2 GHz − 2.5 GHz
re´glemente´e par la norme de communication radio fre´quence ame´ricaine, apre`s prototypage dans
une bande de fre´quences plus basses de 200 MHz − 400 MHz. La puissance autorise´e sur cette
premie`re bande est de −41.3 dBm/MHz : pour un dispositif SAW ayant des pertes d’insertion de
l’ordre de 30 dB, la distance d’interrogation e´tablie par application de l’e´quation du RADAR est
the´oriquement limite´e a` environ 1 m. Afin d’avoir la porte´e la plus grande possible, nous avons
e´tudie´ plusieurs architectures de dispositifs SAW : standards et module´s line´airement en fre´quence,
pour limiter les pertes d’insertion. A` l’aide d’un lecteur embarque´, nous avons re´alise´ des mesures
en tempe´rature sans fils simultane´es de trois capteurs, apportant une solution au proble`me de
collision. La re´solution en tempe´rature atteinte est de 0.1 ◦C pour une distance de mesure de 20 cm.
Nous montrons que la communication ULB est aussi une solution pour l’interrogation sans fils en
milieux re´flectifs aux ondes radio fre´quences. A` l’aide d’un synthe´tiseur de fonction arbitraire et d’un
oscilloscope, nous montrons expe´rimentalement que le retournement temporel fonctionne sur les
dispositifs SAW LFM et qu’il be´ne´ficie du gain de traitement ce qui ame´liore le rapport signal sur
bruit.
Mots-cle´s : Ondes E´lastiques de Surface, Ultra Large Bande, Capteur, Retournement temporel,
Tempe´rature, Radar
Abstract:
Applying Ultra Wide Band (UWB) spectral coding to surface acoustic wave (SAW) devices, used
as passive sensors interrogated through a radio frequency link, increases the number of stored and
exchanged data and improves the measurement resolution. The proposed approach is to design SAW
UWB devices in the frequency band of 2GHz − 2.5GHz complying with the American radio frequency
communication standards after prototyping them in the lower 200 MHz − 400 MHz frequency band.
The authorized emitted power is −41.3 dBm/MHz: for a SAW device exhibiting insertion losses of
about 30 dB, the interrogation distance determined by the RADAR equation adapted to SAW devices
is theoretically limited to 1 m. In order to improve the reading distance, we investigated several
architectures as standard SAW devices and as linear frequency modulated (LFM) devices, in order to
reduce insertion losses. Using an embedded SAW reader, we simultaneously measured temperature
on three sensors, showing a solution to the problem of collision. The temperature resolution reached
was 0.1 ◦C for a reading distance of 20 cm. We show that the UWB communication is also a solution
for communications in radio frequency wave reflective environment. Using a arbitrary waveform
generator and an oscilloscope, we also show experimentally, that time reversal works on LFM SAW
devices, with the response signal to noise ratio improved by the processing gain.
Keywords: Surface Acoustic Wave, Ultra Wide Bande, Sensors, Time reversal, Temperature, Radar
